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1. Właściwości impulsowe elementów półprzewodnikowych. . . 
1.1. 


1.2. 


LB. 
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15. 


1.6. 


1.7. 


Podstawy fizyczne przewodzenia prądu w elementach półprzewodniko- 
wych . . . . . Ę Ę . . . Ą 8 4 

1.1.1. Charakterystyka materiałów półprzewodnikowych Ó s 
1.1.2. Zagadnienia transportu nośników prądu w półprzewodnikach . ż 
11.3. Złącze p-n A Z 


"1.1.4 Schematy zastępcze złącza p-n 


Diody . x: 5 : ż $ ż 4 . ż 4 $, ż 
1.2.1. Diody konwencjonalne Ę z Ę : + : > 
1.2.1.1 Budowa i charakterystyki statyczne 5 Ę - Ż 
1.2.1.2. Charakterystyki dynamiczne . A 5 i a B . ż 
1.2.2. Diody ładunkowe . $ Ź z m Ą dj a K 5 : 4 
1.2.8. Stabilitrony (diody Zenera) . 8 ; ś a . ż ; ; ś 
Tranzystory bipolarne . ś ; . A ż Ą Ę Ą i ; Ę 
1.3.1. Budowa i charakterystyki statyczne 5 . . y Ź 5 . b 
1.3.2. Charakterystyki dynamiczne . i; 3 a ę Ę 3 5 ś Ę 
1.3.2.1. Podstawowe zależności ładunkowe . 
1.3.2.2. Schematy zastępcze tranzystorów bipolarnych 
1.3.2.3. Przełączanie tranzystorów bipolarnych 
Tranzystory unipolarne a . Ę D « ż, « s . . . 3 
14.1. Budowa i charakterystyki statyczne tranzystorów unipolarnych 
złączowych (typ JFET) Ę z 5 5 ż . w s * . . 
1.4.2. Budowa i charakterystyki statyczne tranzystorów unipolarnych 
z izolowaną bramką (typu MOSFET) . . . . 
1.43. Charakterystyki dynamiczne tranzystorów uńibolanych ę . e 
Diody tunelowe . . ż . . 5 z a Ę 
1.5.1 Ogólna charakterystyka diod tunelowych a, h y . 6 * . 
.2. Przełączanie diody tunelowej . „ ż . . 
1.5.2.1. Układ podstawowy przerzutnika z diodą tunelową . 
. Podstawy analizy przebiegów szybkich . . ; « tę 
. Wyznaczanie przebiegów przełączania metodą dnalityczną « 
. Wyznaczanie przebiegów przełączania metodą graficzną |. 
. Czynniki wpływające na szybkość przełączania diody tune- 
lowej . , s; 


Tranzystory lawinowe . Z 

1.6.1. Ogólna charakterystyka ŚTARZYSYORÓW. lawinowych . 

1.6.2. Analiza podstawowego układu relaksacyjnego z iranzystorctn, la- 
winowym i pojemnością . ś z 


Tranzystory jednozłączowe . ż ś Ś 
1.7.1. Budowa i charakterystyki statyczna dż . 3 A * 4 R » 


13 
15 


19 


1.7.2. Analiza podstawowego ukladu relaksacyjnego z tranzystorem jed- 
nozłączowym i pojemnością . p, ć, 5 ź > Ą . . . 
13. Tyrystory . 5 Ś Ę A A, 
1.8.1. Budowa i charakterystyki atgczne Ę z 
1.8.2. Przełączanie tyrystorów . ; + A 
19. Układy scalone . z ? Ą ; . . E 
1.9.1. Ogólna charakietystyka układów scalonych . ż ę > z 
1.9.2. Struktura podstawowych elementów układów scalónych i ich wła- 
$ciwości |. . . ; ż Ę A . ; ś : 
1.9.2.1. Zasadnicze procesy technologiczne 5 . z z - 
1.9.2.2. Izolacja i struktury pasożytnicze A ę 
1.9.2.3. Tranzystory bipolarne Ę z ż ; A . ę : Ę 
1.9.2.4. Diody . > A 5 . . ż ; ś ; Ę : ? 2 
1.9.2.5. Rezystory . . . : 5 . 3 ż Ą $ ż . . 
1.9.2.6. Kondensatory . - Ą $ + 5 s . . ś 
1.9.2.7. Obudowy układów sealonych z : ś ż £ 4 8 $ 
1.10. Zagadnienia cieplne i A Ę A 
1.10.1. Wprowadzenie . a 
1.10.2. Odprowadzanie ciepla do „otoczenia . 
1.10.3. Ograniczenie maksymalnej mocy wydzielanej ze względu na maleć 
symalną temperaturę złącza . . . . . 
1.10.4. Ograniczenie maksymalnej mocy wydzielanej ze wzgledu na nie- 
stabilność cieplną . . . . . 
1.11. Parametry techniczne elementów półprzewodńikówych 3 . 5 ; 
Wykaz literatury . ż: a R 2 ż. 4 d A A R A Ę Ę ż 


Przegląd podstawowych układów liniowych stosowanych w tech- 
nice impulsowej . . . |. . a 1 6 taa 4 1 


21. Wstęp . 8 Ę s z SĘ + > ż . 
2.2. Układy RC, RL oraz » RLC o Stałych skupionych . + ż 5 > 
2.2.1. Układa RC sprzęgający i różniezkujący 
2.2.2. Układ RC odsprzęgający i całkujący . 
2.2.3. Układy RC z jednoczesnym różniczkowaniem i całkowaniem 
2.2.4. Układy RL oraz RLC . $ E; . ; . > 
2.25. Przybliżona analiza układów RLC_ nieliniowych z z 
2.3, Linie o stałych rozłożonych „ ; . . A A A 
2.3.1. Konstrukcje i podstawowe birażneliy linii o stałych rozłożonych € 
2.3.2. Łinia transmisyjna przy obciążeniu rzeczywistym . . Ą Ą, 
2.3.3. Linia transmisyjna przy obciążeniu reaktancyjnym . Ż 
2.3.4. Kształtowanie impulsów za pomocą linii . z g Ę z 
2.3.5. Odwracanie fazy sygnałów za pomocą linii Ń Ą ż A 
2.4. Układy wzmacniające dyskretne . . Ę ; 5 + t © ż 
2.4.1. Analiza podstawowych układów wzmacniających ż 4 . . . 
2.4.1.11 Wzmacniacz w układzie o wspólnej bazie (OB). Ę ż 
2.4.1.2. Wzmacniacz w układzie o wspólnym emiterze (OE). A 
2.4.1.3. Wzmacniacz w układzie o wspólnym kolektorze (OC) . 
2.4.1.4. Zastosowanie tranzystorów ARENA w układach 


wzmacniaczy . - R > 
2.4.2. Obwody zasilające i stabilizacja punktu pracy tranzystorów bipo- 
larnych . ; e : ; . 3 8 > ę 


2.4.2.1. Zasilanie potencjometryczne z elementami. liniowymi . 
2.4.2.2. Zasilanie potencjometryczne z elementami nieliniowymi . 


2.4.2.3. Dynamiczne źródła stałoprądowe . . . . . . . 
2.4.3. Zniekształcenia wierzchołka impulsu przy sprzężeniu pojemno- 
ściowym . ś ż ż $ s O . . R 5 . Ę A A 


4. 


2.5. 


2.6, 


Układy wzmacniające scalone . - Ę 


2.5.1. Wzmacniacze scalone prądu stałego, ich podstawowe układy 


stępcze i parametry techniczne . 


2.5.2. Budowa wzmacniaczy scalonych prądu stałego 


2.5.2.1. Uwagi ogólne . Ę 4 Ę 
2.5.2.2. Układ różnicowy . Ę 

2.5.2.3. Wzmacniacz pośredni y 
2.5.2.4. Przesuwniki poziomu napięcia . 
2.5.2.5. Stopnie wyjściowe . . 


za- 


5.2.6. Przykłady rozwiązań dkladowyśić « wzmacniaczy scalonych 


Układy wzmacniaczy operacyjnych . 5 


26.1. Ogólne właściwości wzmacniacza oberacyjnego różnicowego 


2.6.2. Wzmacniacz odwracający fazę 

2.6.3. Wzmacniacz nie odwracający fazy. . 
2.6.4. Układy dodające i odejmujące (sumatory) 
2.6.5. Układy różniczkujące i całkujące . Ą 


2.6.6. Integrator Millera z dyskretnym tranzystorem bipolarnym 


2.6.7. Graniczne właściwości integratora Millera jako układu pamięci . 
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Układy nieliniowe . . . . . . . 


3.1. 


Ograniczniki 
3.1.1. Ogólne właściwości ograniczników 
3.1.2. Ograniczniki diodowe . » A 5 


3.1.3. Ograniczniki w układzie wzmacniaczy prądu stalego e, 


Układy przylegania. Przesunięcie dynamiczne poziomu . 


Układy porównujące (komparatory) s. s 


Bramki inwerterowe . E ż . zi 
3.4.1. Układy bipolarne nasycone . . 
3.4.2. Projektowanie inwerterów haśyconych 
3.4.3. Układy bipolarne nienasycone 
3.4.4. Układy unipolarne k Ś s E 
3.5. Bramki transmisyjne . . . ś * 
3.5.1. Ogólne właściwości bramek śranstiisyj dych 
3.5.2. Układy diodowe . z w + s » 
3.5.8. Układy bipolarne . s z ; * ść 
3.5.4. Układy unipolarne A A 
3.6. Układy próbkująco- pamiętające . 5 
Wykaz literatury |. s . 
Układy logiczne binarne . . . . 
4.1. Wstęp . A ż 3 ; H 5 ; 
4.2. Binarny system cyfrowy 
4.3. Binarny system logiczny . ś 
4.4. Podstawowe funkcje i układy logiczne . 
4.5. Przedstawianie funkcji logicznych . . A 
4.6. Upraszczanie funkcji metodą tablie Karnaugha . 
4.7. Parametry techniczne układów logicznych . 


4.71. Rodzaje parametrów technicznych układów logicznych 


4.7.2. Właściwości statyczne układów logicznych 


4.7.2.1. Charakterystyki przejściowe i stabilność sygnału Sr łą- 


czeniu kaskadowym Ę . 


4.7.2.2. Odporność na zakłócenia, marginósy szumowe . 


1.2.3. Charakterystyki wejściowe i wyjściowe, obciążalność 


układu . . Ę ż ę A $ 
4.7.3. Wlaściwości dynamiczne układów logicznych 3 s 


4.7.3.1. Opóźnienie propagacji i częstotliwość maksymalna przełą- 


czania . . A . . 8 


4.7.3.2. Związki między iRDÓR zasilania a szybkością przełączania ś 


4.1.3,3. Stabilność dynamiczna układów logicznych , 


4.8. Przegląd technik realizacji układów logicznych . $ 


4.8.1. Układy diodowe (DL) . c » $ 

4.8.2. Układy tranzystorowe o bezpośrednim sprzężeniu (DETL) . 
4.8.3. Układy rezystorowo-tranzystorowe (TRI., RTL, RCTL) 
4.8.4. Układy diodowo-tranzystorowe (DTL) . 8 

4.8.5. Układy tranzystorowo-tranzystorowe (TTL, SCTTL, CTL) . 
4.8.6. Układy ze sprzężeniem emiterowym (ECI.) Ę ? Ą 4 
4.8,7, Układy unipolarne (MOSFET) . +. ź ę 


4.8.8. Porównanie różnych technik realizacji układów logicznych 


Wykaz literatury . . . a . . . . . k . . . 
5. Tranzystorowe multiwibratory bistabilne (przerzutniki) . . 

5.2. Wstęp . . . . . . . . ż aj 

5.2. Układy A (Becles-Jordana) 5 Ś $ A s 


5.3. 


5.4. 


5.5. 


5.2.1. Podstawowe rozwiązania układowe % . ż 
5.2.2, Układ nasycony RCTL . . . * . . 5 


5.2.2.1. Zasada działania |. A $ % a E 5 
5.2.22. Analiza stanów ustalonych . ś x; % 


5.2.2.3. Analiza stanów przejściowych. Maksymalna częstotliwość 


wyzwałania g . $ : q a z 
5.2.2.4. Projektowanie przerzutników symetrycznych 
Uklady asymetryczne (Schmitta) . > 3 ż, > 
5.3.1. Zasada działania . ź > . ; 
5.3.2. Analiza stanów ustalonych. w układzie . Masycónymi 4, 
5.3.3. Analiza charakterystyki wejściowej układu nasyconego 
5.3.4. Projektowanie przerzutników asymetrycznych Ę h 
Układy wyzwalania przerzutników i ich klasyfikacja logiczna . 
Wykorzystanie przerzutników w urządzeniach cyfrowych . 
5.1. Liczniki impulsów : ź 4 M z: z Ę a ź 
5.5.1.1. Liczniki szeregowe . ; 8 ś ; ż 
5.5.1.2. Liczniki równoległe ź > $ ź 
5.5.1.3. Dekodery liczników 8 Ę s a 
5.5.2. Rejestry . . . . . ; ; 8 
5.5.2.1. Rodzaje rejestrów . ę . s 2 5 3 A z 
5.5.22. Rejestry statyczne . . ż Ź Ń A 5 3 4 
5.5.2.3. Rejestry dynamiczne . h ż ż 2 ś Ą 3 


Wykaz literatury . . ę ź ż a Ę » : ś ś : z 


Tranzystorowe multiwibratory monostabilne. -« . . . 


6.1. 
6.2, 


Wstęp . . . . . . . . . < ; ,. . ż 
Układy Guasi-symetryczne . . . . . Ś . . . 
6.2.1. Zasada działania . . . . . Ę a . . 
6.2.2. Zależność temperaturowa długości impulsu . z 

6.2.3. Regulacja długości impulsu . » s . Ę ż ; ę 
6.2.4. Projektowanie układów quasi-symetrycznych . z ż % 


6.2.5. Modyfikacje układowe 3 s . $ * A 5 Ę ; . ś 
6.3. Układy asymetryczne (Schmitta) . ? A ś Ę s 8 - Ę y 
6.3.1. Zasada działania . A . . Ę Ę A $ 
6.3.2. Długość impulsu i jego zależność tekiperatutowa 5 s s . 
6.3.3. Projektowanie układów asymetrycznych . . a Ę . a . 
6.4. Układy asymetryczne ze sprzężeniem pojemnościowym emiterowym . 
6.4.1. Zasada działania. Analiza ukladu . ż g h . . Ę . z 
Zależność temperaturowa długości impulsu . 3 4, z 4 * 
6 Projektowanie układu A 3 s sj . ź Q 4 Et . % 
6.4.4. Modyfikacje układowe Ę ż . X 5 5 ; A ń > 
6.5. Układy z zewnętrzną pętlą opóźnienia . ś 5 ; ” 7 p Ą 
6.5.1. Zasada działania . ; . . ę Ź $ » z: Ę + 
6.5.2. Projektowanie układu i jego modyfikacje : . . 0 k ; z 
6.6, Multiwibratory monostabilne z układami scalonymi . NE: . . 
6.6.1. Układy monostabilne ze wzmacniaczy operacyjnych . z Ę ę 
6.6.2. Układy monostabilne z bramek logicznych  . . : ż . . 
6.6.3. Układy monostabilne hybrydowe . ż ji z ż, A L; t ż 
6.6.4. Układy monostabilne scalone . 0 ; s . . e z; 5 3 
Wykaz literatury . - « s p y z * . . 4 A 0 * 

4. Tranzystorowe multiwibratory astabiine . . -« . . . . . 
7.1. Wstęp . . . . d cj . . . . . . * g . 
7.2. Układy symetiyczn= ; z 3 . . , s * a a, ś s 

7,2.1. Zasada działania . 4 . c ą ś . . . 5 

7.2.2. Regulacja półokresów drgań 4 z ż Ś » A J ś % 
1.2.3. Stałość temperaturowa częstotliwości drgań ę E Ę zj s Ę 
7.2.4. Maksymalna częstotliwość generacji układów symetrycznych . . 
7.2.5. Projektowanie układu s . ś Ę ki Ę . Ą . s a 
7.2.6. Modyfikacje układowe s 8 z. ż ę a : ż ę Ę A 
7.3. Układy symetryczne ze sprzężeniem pojemnościowym emiterowym . A 

7.3.1. Układ ze źródłami prądowymi s Ę ż 3 ś ź ś . 
7.3.2, Uproszczony układ z rezystancjami . . . z, £ . Ś . 
1.3.2.1. Analiza układu 2 . - ę . ; Ż ; 8 ; Ę 
7.3.2.2. Projektowanie układu . by 3 ; Ę 3 ź z s 
7.4. Przegląd niektórych rządziej stosowanych układów astabilnych dy- 
skretnych . $ Ę Ki » 6 . s 
7.4.1. Układ quasi- GYmetiyczać z pojedynczym 'kóndensatoreni sprzęże- 
nia kolektor-baza . Ę z . A 
".4.2, Układa symetryczny z ójetnkościówy śpizężćnieki emiterowym 
i bezpośrednimi sprzężeniami typu kolektor-baza . « Ę . % 
7.4.3. Układy astabilne działające na zasadzie dyskryminacji napięcia 
i ładowania pojemności zewnętrznej . ę . ; ć Ą 6 ż 
7.5. Multiwibratory astabiine z układami scalonymi . Ę 5 A . « 
7.5.1. Układy astabilne ze wzmacniaczami operacyjnymi . y z . 
7.5.2. Układy astabilne z bramek logicznych i układów monostabilnych . 
7.5.3. Układy astabilne ze stabilizacją kwarcową |. . . ń . . 
Wykaz literatury |. h: A . , . z . ź . . z o . . 
. 

8. Generatory samodławne . . . . . | t a 1 1-1 1 
8.1. Wstęp . 4: 4 ś 3 . h . ś » 2 2 ś Ą s . 
8.2. Zasada działania . . . . . 7 . . h . . . . . 
8.3. Narastanie czoła impulsu . . ; . d . h . . . . . 


10 


8.3.1 Metoda analizy |. > s Ś . . . . Ń ż : 8 
8.3.2. Narastanie czoła impulsu w dkiadzić z transformatorem idealnym 
8.3.3. Wpływ indukcyjności rozproszenia na czas narastania czoła impulsu 
8.3.4. Wpływ indukcyjności głównej transformatora na czas narastania 

czoła impułsu . . « ż Ę i 5 Ę A :; ć Ę > 


9.4, Kształtowanie wierzchołka impulsu 5 A - . Ż 3 A ż ć 
8.4.1. Przebiegi prądów bazy i kolektora Ę ś z, ż 
8.4.2. Przybliżone wyznaczenie czasu trwania Wierchów impulsu . 
8.4.3. Wpływ bezwładności tranzystora na czas trwania impulsu . ż ; 

».5. Tylne zbocze impulsu. Proces rozładowania energii magnetycznej trans- 
formatora . . ; > . z . z . 0 . A . . 

s.6, Okres powtarzania impulsów Ę ; z ź » z $ Ę ; ; 

4.7 Układ monostabilny  . : A Ą ś ś © : Ą Ą : A 

4.8. Akumulacja prądu . . 5 . . Ę ; > ś 

3.9. Projektowanie deńćrotorów: sanódłówhych £ E 
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PRZEDMOWA 


Książka „Półprzewodnikowe układy impulsowe i cyfrowe”, chociaż jest 
opracowaniem nowym, w pewnym stopniu nawiązuje do dwóch wcześniej” 
szych książek autora: „Półprzewodnikowe elementy układów impulsowych” 
(WNT, 1969 r.), oraz „Półprzewodnikowe układy impulsowe (WNT, 1970 r.). 
Tematyka książki i zakres zawartego w niej materiału zostały jednak znacz- 
nie rozszerzone i uaktualnione, głównie przez wprowadzenie problematyki 
układów scalonych i układów cyfrowych, które w poprzednich książkach 
nie były reprezentowane. 


Mimo znacznych zmian, zasadniczy charakter i przeznaczenie książki 
nie uległy zmianie. Książka zajmuje pozycję pośrednią między monografią 
a podręcznikiem, z pewnym przesunięciem punktu ciężkości w stronę ujęcia 
podręcznikowego. Zwrot w stronę ujęcia podręcznikowego nastąpił pod 
wpływem dotychczasowych doświadczeń co do kręgów Czytelników poprzed- 
nich publikacji książkowych autora i ze względu na brak na rynku wydaw- 
niczym podręcznika nowoczesnego i dostatecznie dostosowanego do aktualnie 
obowiązujących programów szkoleniowych. W obecnej postaci książka 
z pewnym nadmiarem odpowiada programowi przedmiotu „Układy elektro- 
niczne” w zakresie układów impulsowych realizowanemu na wydziale Elek- 
troniki Politechniki Warszawskiej. 


Książka obejmuje stosunkowo szeroki krąg zagadnień, od podstaw fi- 
zycznych pracy impulsowej przyrządów półprzewodnikowych i ich modeło- 
wania do zagadnień analizy i syntezy podstawowych układów impulsowych 
analogowych i cyfrowych. Przedstawienie podstaw fizycznych pracy impul- 
sowej przyrządów półprzewodnikowych, jakkolwiek z konieczności jest bar- 
dziej skrótowe niż w książce „Półprzewodnikowe elementy układów im- 
pulsowych, wydało się autorowi niezbędne ze względu na potrzeby na- 
świetlenia podstaw teoretycznych specyficznych metod rozpatrywania pro- 
cesów przejściowych zachodzących przy przełączaniu układów półprze- 
wodnikowych. Są to najczęściej metody oparte na wykorzystaniu rów- 
nań ładunkowych. W książce m.in. przedstawiono ugruntowany fizycznie 
opis właściwości dynamicznych tranzystora bipolarnego z wykorzystaniem 
równań ładunkowych tego elementu. Rozwijając koncepcję opisu właści- 
wości dynamicznych poprzez równania ładunkowe, w książce przedstawiona 
również model nieliniowy tranzystora bipolarnego (Dodatki 2 i 3), który 
może być uważany za uogólniony model Ebersa-Molla dla stanów dynamicz- 
nych. 
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W książce starano się analizować właściwości rozpatrywanych układów 
cicktronicznych w ścisłym powiązaniu z właściwościami zastosowanych 
w nich elementów półprzewodnikowych, Dążono również do możliwie sze- 
rokiego i bogatego opisu właściwości zarówno różnego rodzaju elementów 
bólprzewodnikowych dyskretnych (zwłaszcza unipolarnych) jak i produ- 
kowanych obecnie masowo gotowych układów scalonych monolitycznych. 

W książce zawarto również elementy zagadnień projektowania, dążąc do 
wyrobienia u Czytelnika samodzielności w tej dziedzinie. Podano liczne 
przykłady obliczeń projektowych, przy tym oparto się głównie na metodzie 
„worst case design”, jako najbardziej odpowiedniej przy inżynierskim pro- 
jektowaniu układów o małej i średniej skali scalenia. 


WYKAZ WAŻNIEJSZYCH OZNACZEŃ 


C, Cgr Cjg: Co 
Cc 

Ce c 

Cde' Cdc 

Cję> Cjc 


D 
Cbs', Chd', Cy 


9; Je 
Scb' ce” Su 


stała, błąd nachylenia przebiegu podstawy czesu przy nara- 
staniu wykładniczym 

stała, powierzchnia 

współczynnik temperaturowy napięcia na ziączu p-n, błąd 
nachylenia podstawy czasu przebiegu przy narastaniu wykład- 
niczym 

stosunek prądów przy wyłączaniu diody, indukcja magnetyczna 
współczynnik temperaturowy prądu zerowego złączy p-n. 
współczynnik obciążenia pojemnościowego 

pojemność, pojemność dyfuzyjna, złączowa, złączowa przy ze- 
rowej polaryzacji, obciążenia 

pojemność sprzęgająca 

średnie wartości pojemności złączowych kolektora, emitera 
pojemność dyfuzyjna emitera, kolektora 

pojemność złączowa emitera, kolektora 

wypadkowa pojemność diody 

pojemność bramka-źródło, bramka-dren, wypadkowa pojem- 
ność bramki 

pojemność diody tunełowej w dolinie charakterystyki 

średnia wartość pojemności wejściowej tranzystora zatkanego 
pojemności zastępcze (wnoszone) do obwodu emitera, kolekto- 
ra 

błąd transmisji przebiegu podstawy czasu, przy narastaniu 
wykładniczym 

średnica, współczynnik, stała dyfuzji nośników 

stała dyfuzji nośników mniejszościowych 

wartość chwilowa siły elektromotorycznej, wartość chwilowa 
siły elektromotorycznej źródła sterującego 

składowa stała siły elektromotorycznej, źródła sterującego 
siła elektromotoryczna źródła sterującego przy przełączaniu 
diody lub tranzystora w kierunku przewodzenia, w kierunku 
zatkania 

składowa zmienna siły elektromotorycznej źródła w zapisie 
rachunku symbolicznego (operatorowego) 

częstotliwość, częstotliwości graniczne dolna i górna 
częstotliwość powtarzania 

częstotliwości wyrażające największe możliwe teoretycznie po- 
le wzmocnienia tranzystora rzeczywistego i tranzystora ideal- 
nego 

konduktancja, konduktancja dyfuzyjna emitera 

konduktancje szczątkowe  kolektor-baza,  kolektor-emiter, 
upływności 

konduktancja wyrażająca nachylenie charakterystyki prądu 
drenu w stosunku do napięcia bramki 

wartość chwilowa prądu, wartości chwilowe prądów bazy, ko- 
lektora, drenu, emitera 
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składowe stałe prądów bazy kolektora, drenu, emitera 
składowe zmienne pradów bazy, kolektora, drenu, emitera 
w zapisie rachunku symbolicznego (operatorowego) 
prądy bazy przy włączaniu i wyłączaniu tranzystora, 
granicznym nasyceniu 

prąd bazy tranzystora nasyconego 

nadmiar prądu bazy tranzystora nasyconego 

maksymalny prąd kolektora 

maksymalny dopuszczalny prąd kolektora 

prąd drenu przy zerowym napięciu bramki, prad zerowy dio- 
dy 

prąd zerowy, prądy zerowe złączy kolektorowych i emitero- 
wych 

górny i dolny kres prądu 1% 

prąd szczytu charakterystyki, prąd szczytowy 

wartość międzyszczytowa prądu, 

prąd doliny charakterystyki, magnesowania 

wyłączający impuls prądu w obwodzie bazy 

stała Boltzmanna 

wzmocnienie prądowe, wzmocnienie prądowe dla zakresu ma- 
łych częstotliwości, wzmocnienie prądowe skuteczne 
wzmocnienie napięciowe, wzmocnienie napięciowe w układzie 
ze sprzężeniem zwrotnym 

wzmocnienie napięciowe skuteczne, wzmocnienie napięciowe 
skuteczne dla zakresu małych częstotliwości, wartość maksy- 
malna tego wzmocnienia 

współczynnik uśrednienia pojemności, dobroć tranzystora, 
współczynnik określający transformację impedancji wejściowej, 
rezystancja cieplna 
współczynnik przesterowania, 
niu 

długość 

indukcyjność, indukcyjności główna i 
matora 

swobodna droga dyfuzji nośników mniejszościowych (elektro- 
nów, dziur) 

współczynnik powielania lawinowego 

stała, przekładnia transformatora 

współczynnik rozgałęzienia 

moc, moc strat w obwodzie kolektora, moc zasilania 
maksymalna dopuszczalna moc strat kolektora 

moc pozorna 

moce pozorne przy odchylaniu poziomym i pionowym 
ładunek elektronu 

dobroć obwodu, ładunek, nadmiar ładunku w bazie tranzy- 
stora nasyconego 
rezystancje doprowadzeń 
źródła 

wejściowa rezystancja przyrostowa bazy w stanie nasycenia 
tranzystora 

wypadkowa rezystancja diody tłumiącej drgania 

rezystancja, rezystancje w obwodach bazy, kolektora, emitera 
rezystancje źródła, obciążenia, wejściowa, wyjściowa 

moduł ujemnej rezystancji przyrostowej diody tunelowej, śred- 
nia jego wartość 


przy 


przy włączaniu, przy wyłącza- 


rozproszenia transfor- 


bazy, kolektora, drenu. emitera, 
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rezystancja doprowadzeń diody tunelowej 

rezystancje wejściowe tranzystora dla przyrostu składowych 
stałych w stanie przewodzenia i w stanie zatkania 

rezystancje przyrostowe aproksymujące charakterystykę dio- 
dy w obszarach przebicia, w obszarze przewodzenia i w obsza- 
rze zaporowym 

rezystancja obszaru kolektor-emiter tranzystora zatkanego, 
nasyconego 

średnia rezystancja przyrostowa gałęzi dyfuzyjnej charakte- 
rystyki diody tunełowej 

średnia rezystancja przyrostowa gałęzi tunelowej charaktery- 
Styki diody tunelowej 

górny i dolny kres rezystancji R, 

operator Laplace'a 

współczynniki temperaturowego przyrostu prądu kolektora w 
odniesieniu do zmian temperaturowych prądu zerowego złą- 
cza kolektorowego, napięcia baza-emiter, współczynnik wzinoc- 
nienia prądowego 

czas, czas przelotu, w tranzystorze idealnym 

czas opóźnienia, opóźnienie propagacji 

czas bierny, czasy narastania, opadania, wierzchołka, przecią- 
gania, czas martwy 

czas całkowitego wyłączenia diody do poziomu prądu -- 0,1lp, 
— 0,1 Ip 

czas opóźnienia propagacji 

czasy powrotu przy odchylaniu poziomym i pionowym 

czasy przelotu przy transmisji inwersyjnej i normalnej 

czas przelotu uwzględniający wpływ pojemności złączowych 
emitera i kolektora 

średni czas przelotu uwzględniający wpływ pojemności złączo- 
wej emitera 

czas całkowitego wyłączania diody do poziomu prądu — 0,1 Ip 
temperatura w skali Kelvina, temperatury odniesienia, okres 
drgań własnych obwodu 

wartość chwilowa napięcia, wartość chwilowa napięcia bazy, 
kolektora, emitera 


— składowe zmienne napięć kolektor-baza, emiter-baza, kolektor- 


-emiter w zapisie rachunku symbolicznego (operatorowego) 
charakterystyczne napięcia diody tunelowej 

składowa stała napięcia bazy, bramki, napięcie przebicia złą- 
cza, napięcie odcięcia charakterystyki tranzystora polowego 
napięcie progowe diody, napięcie odpowiadające przecięciu 
się charakterystyk tranzystora w układzie OE 

napięcie znamionowe stabilitronu (diody Zenera) 

Usg — napięcie zasilające w obwodach bazy, kolektora, drenu, 
emitera, źródła 

napięcie bramki odpowiadającej punktowi autokompensacji 
cieplnej 

składowe stałe napięć kolektor-baza, kolektor-emiter, emiter- 
-baza 

górny i dolny kres napięcia Ujzjz 

napięcie baza-emiter w układzie z przewodzącym tranzysto- 
rem 

napięcia baza-emiter, kolektor-emiter w układzie z zatkanym 
tranzystorem 

górny i dolny kres zatkania UBEZ 
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napięcie kolektor-emiter tranzystora przewodzącego 

napięcie kolektor-emiter tranzystora nasyconego 

maksymalne dopuszczalne napięcie kolektora 

napięcia stanu wysokiego, stanu niskiego, 

przejściowego 

długość bazy 

— liczba zwojów, zwis, zwis wytwarzany w obwodzie bazy, ko- 
lektora, emitera 

ZĘ — impedancja, impedancja źródła, obciążenia, impedancje 
wejściowa i wyjściowa, impedancja w gałęzi sprzężenia zwrot- 
nego 

— zwarciowy współczynnik wzmocnienia prądowego w układzie 
OB, dla tranzystora idealnego, wartość tego współczynnika 
dla małych częstotliwości 

— współczynnik «x dla transmisji inwersyjnej, normalnej 

kąt, zwarciowy współczynnik wzmocnienia prądowego w ukła- 

dzie OE, dla tranzystora idealnego, wartość tego współczynnika 

dla małych częstotliwości 

współczynnik £ dla transmisji inwersyjnej, normalnej 

współczynnik, sprawność emitera 

współczynniki przenoszenia i współczynniki 

niczników równoległych i szeregowych 

symbol przyrostu danej wielkości o wartość stałą 

sprawność energetyczna 

gęstość prądu 

SE, 

kT 

przenikalność elektryczna 

przenikalność magnetyczna, 

bazy 

stale czasowe, czas życia nośników mniejszościowych (dziur), 

stała czasowa w obwodzie bazy, kolektora, emitera, wypad- 

kowa stała czasowa 


napięcie punktu 


tłumienia ogra- 


współczynnik modulacji obszaru 


-„ — stała czasowa diody krótkiej 


— czasy życia nośników przy transmisji inwersyjnej i normal- 
nej 

-— średni czas życia nośników mniejszościowych w bazie, w sta- 
nie nasycenia 

— kąt fazowy 


— potencjał dyfuzyjny złącza 
— pulsacja (2af), pulsacja rezonansowa, graniczna tranzystora 
w układzie OE, w przypadku tranzystora idealnego 
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1. wŁASCIWOŚCI IMPULSOWE ELEMENTÓW 
PÓŁPRZEWODNIKOWYCH 


1.1. Podstawy fizyczne przewodzenia prądu w elementach 
półprzewodnikowych 


1.1.1. Charakterystyka materiałów półprzewodnikowych 


W teorii ciała stałego półprzewodniki zajmują miejsce pośrednie między 
przewodnikami-metalami a izolatorami. Podstawą rozróżnienia jest wystę- 
powanie i szerokość tzw. pasma zabronionego na wykresie energetycznym. 
Pasmo to jest zawarte między pasmem elektronów swobodnych o dużej 
energii, zwanym pasmem przewodnictwa, a pasmem elektronów o małej 
energii, zwanym pasmem. podstawowym. W wykresach energetycznych me- 
tali pasmo zabronione nie występuje. Jako półprzewodniki klasyfikuje się 
materiały o szerokości pasma zabronionego nie większej niż ok. 5 eV, ma- 
teriały o większej szerokości pasma zabronionego są nazywane izolatorami. 
Dla przykładu, szerokości pasma zabronionego podstawowych półprzewod- 
ników, krzemu (Si) i germanu (Ge) wynoszą odpowiednio ok. 1,1 i 0,72 eV. 

Przepływ prądu w półprzewodnikach, jak i w innych ciałach o budowie 
krystalicznej, polega na ruchu elektronów. Ruch elektronów jako nośników 
prądu jest nieco inaczej interpretowany w przypadku elektronów należą- 
cych do pasma podstawowego. Wprowadza się tu zastępczo pojęcie nośnika 
dodatniego o ładunku co do wartości bezwzględnej równym ładunkowi elek- 
tronu, lecz o znacznie większej masie, zwanego dziurą. Nazwa ta pochodzi 
stąd, że elektrony w pasmie podstawowym mogą być nośnikami prądu jedy- 
nie wtedy, kiedy część z nich, po otrzymaniu dodatkowej energii wystarcza- 
jącej do pokonania bariery pasma zabronionego, przejdzie do pasma prze- 
wodnictwa. Elektrony takie pozostawiają po sobie w siatce krystalicznej 
puste miejsce — dziury, którym można przypisać ładunki wynikające z nie- 
skompensowania wiązań sieci, równe ładunkowi elektronów, lecz o znaku 
przeciwnym, Przewodnictwo dziurowe polega więc na takim ruchu elektro- 
nów w pasmie podstawowym, przy którym dziury są przekazywane do są- 
siednich wiązań sieci. 

Dziury i elektrony uczestniczące w przewodzeniu prądu są nieustannie 
generowane cieplnie, ulegają też ustawicznej rekombinacji. W warunkach 
równowagi cieplnej między generacją a rekombinacją ich koncentracja 
w półprzewodnikach samoistnych (bez domieszek) zależy od temperatury 
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w sposób określony zależnością wynikającą z praw statystyki Maxweila- 

-Boltzmanna | 

n, = p; = (const) T** exp —Ui- (1-1) 
2KT 

w której: n;, b; — koncentracje nośników elektronowych i dziurowych w ma- 

teriałe samoistnym; T — temperatura w skali bezwzględnej Kelvina; W; — 

szerokość pasma zabronionego; k — stała Boltzmanna, k = 8,62: 1075 eV/K, 

Empirycznie ustalono, że w temperaturze pokojowej (T = 300 K) koncen- 
tracje nośników samoistnych ny; = 1,5:10% cm"3 w krzemie i 2,5:1013 cm73 
w germanie; odpowiada to wartości stałej w zależności (1-1) około 
5-105 cm”3, Przyjmując, że liczba atomów krzemu i germanu w 1 cm3 jest 
rzędu 1022, można stwierdzić, że w warunkach temperatury pokojowej liczba 
atomów zjonizowanych w wyniku wytworzenia nośników swobodnych prądu 
jest znikomo mała w porównaniu z ich liczbą całkowitą. W tych samych 
warunkach liczbą elektronów swobodnych w metalach jest od 10% do 10% razy 
większa. 

Należy stwierdzić, że silna zależność n;(T) jest podstawową przyczyną 
znącznej zależności parametrów elementów półprzewodnikowych od tempe- 
ratury. 

Do budowy elementów półprzewodnikowych są szeroko stosowane pół- 
przewodniki domieszkowe, w których koncentracje dziur i elektronów są 
niejednakowe. Półprzewodniki o przewadze nośników elektronowych są 
zwane półprzewodnikami o przewodnictwie elektrońowym lub półprzewod- 
nikami typu n; podobnie występują półprzewodniki o przewodnictwie dziu- 
rowym, zwane w skrócie półprzewodnikami typu p. Ogólnie dominujący 
rodzaj nośników jest nazywany większościowym, rodzaj przeciwny — mniej- 
szościowym. 

Półprzewodniki domieszkowe zawierają w wiązaniach sieci krystalicz- 
nej pewną liczbę atomów domieszkowych, które różnią się tym od atomów 
półprzewodnika podstawowego, że mają o jeden elektron więcej, lub mniej, 
a ponadto odznaczają się małą energią aktywacji. 

Atomy pierwiastków domieszkowych, mające o jeden elektron więcej 
niż atomy półprzewodnika podstawowego, wchodząc w wiązania sieci kry- 
stalicznej łatwo pozbywają się jednego nadmiarowego elektronu, wzboga- 
cając półprzewodnik w swobodne nośniki elektronowe. Zastosowanie tego 
rodzaju domieszek, zwanych donorami, przekształca półprzewodnik sa- 
moistny w półprzewodnik domieszkowy typu n, w którym koncentracja 
elektronów n, jest większa od koncentracji dziur pn (Rn > Pn). 

Odwrotna sytuacja powstaje w wyniku wprowadzenia atomów domiesz- 
kowych o niedoborze, z punktu widzenia potrzeb wiązań sieci krystalicznej, 
jednego elektronu. Atomy takich domieszek, zwanych akceptorami, pobie- 
rają w celu utrzymania wiązań sieci elektrony swobodne, zubożając w ten 
sposób półprzewodnik w nośniki elektronowe. Jest to równoważne wprowa- 
dzeniu odpowiedniej liczby dziur do półprzewodnika i powoduje przekształ- 
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cenie go w półprzewodnik dziurowy o przewadze nośników dziurowych nad 
elektronowymi (Pp > np). 

Charakterystyczną cechą półprzewodników domieszkowych jest to, że 
iloczyny koncentracji nośników większościowych i mniejszościowych są dla 


obu typów przewodnictwa identyczne i równe n;, tj. 
nyB, = pb = Ni = PI (1-20 

Jeżeli koncentracje donorów Na lub akceptorów N; są dostatecznie duże 
(znacznie większe od ni), to można przyjąć, że prawie wszystkie elektrony 
swobodne w półprzewodniku typu n pochodzą od zżjonizowanych atomów do- 
mieszek donorowych lub że wszystkie dziury w półprzewodniku typu p 
pochodzą od zjonizowanych domieszek akceptorowych. Zakładając, że 
wszystkie atomy domieszek są zjonizowane, można napisać, dla materiału 
typu n: 


Np SŁNY: Dh F — Bł (1-3a) 
n 
a dla materiału typu p: 


= — 0 pg m0 1- 
| o W, (1-3b) 

Ogólna liczba nośników w materiałach domieszkowych jest większa, niż 
w materiałach samoistnych, stąd wynika większa konduktywność materia- 
łów domieszkowych, Praktycznie koncentracja domieszkowania nie prze- 
kracza 1020 cm73. 

Należy podkreślić, że mimo przewagi nośników jednego znaku, próbki 
półprzewodników domieszkowych są zewnętrznie elektrycznie obojętne, 
gdyż wypadkowy ładunek nośników swobodnych prądu jest zrównoważony 
identycznym co do wartości wypadkowym ładunkiem nieruchomych ładun- 
ków zjonizowanych atomów. Elektryczna neutralność w skali makroskopo- 
wej nie przesądza jednak kwestii neutralności elektrycznej danego obszaru 
w skali mikroskopowej. Lokalnie dany obszar półprzewodnika może być 
neutralny elektrostatycznie, lub też nieneutralny. Zagadnienie neutralności 
lokalnej ma duże znaczenie w teorii elementów półprzewodnikowych. Ogól- 
nie biorąc, w konstrukcji takich elementów półprzewodnikowych jak np. 
diody i tranzystory można wyróżnić szereg obszarów o różnym rodzaju 
i koncentracji domieszkowania, dzieląc je przy tym na obszary neutralne 
i nieneutralne. Określenie właściwości fizycznych tych obszarów, ważnych 
przede wszystkim ze względu na warunki transportu nośników prądu, od- 
bywa się na podstawie pewnych uproszczonych zależności i rozwiązań, które 
są inne dla obszarów neutralnych a inne dla obszarów nieneutralnych. 

Najczęściej neutralność elektrostatyczną danego obszaru rozumie się 
przęz spełnienie warunku znikania koncentracji wypadkowej ładunku elek- 
trycznego, wytwarzanego przez donory, akceptory oraz nośniki prądu, we 
wszystkich punktach tego obszaru. W innych ujęciach neutralność elektro- 


p,<N 
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statyczna jest rozumiana jako stała (i na ogół niewielka) wartość natężenia 
pola elektrycznego K w danym obszarze. 

Obie wielkości, koncentracja wypadkowego ładunku jonów domieszek 
i nośników prądu » 


Q = Nd”"Natp—n (1-4) 
oraz natężenia pola K są związane równaniem Poissona 
> ; qQ 
—div grad y = div K == ——— (1-5) 
sE9 
przy czym: y — potencjał elektrostatyczny; q = 1,6:107%€C — ładunek 


elektronu; seg — stała elektryczna. 

Można wskazać jedynie dwa rodząje obszarów, w których w warunkach 
równowagi cieplnej neutralność elektryczna jest zachowana w sposób abso- 
lutnie ścisły. Są to obszary półprzewodników domieszkowanych jednorod- 
nie, w których zarówno © = 0 jak i K=0, oraz obszary półprzewodników 
o koncentracji domieszkowania zmieniającej się wykładniczo — w których 
o = 0, natomiast K = const. W przypadku innych rodzajów domieszkowań 
pojęcie neutralności elektrycznej jest pojęciem przybliżonym, przez które 
rozumie się przybliżenia 


Q = Ni—Natp—ns=0 (1-6) 
oraz 
K sz0 


Należy podkreślić, że warunek (1-6), jakkolwiek przybliżony, jest z bar- 
dżo dużą dokładnością spełniany w takich obszarach półprzewodników uwa- 
żanych za obszary neutralne, jak np. emitery, bazy oraz kolektory diod 
i tranzystorów. Spełnienie tego warunku zapewnia potężny mechanizm sił 
elektrostatycznych, którego wyrazem jest równanie Poissona (1-5). Działanie 
tego mechanizmu polega na tym, że jakiekolwiek małe lokalne odstępstwo 
od spełnienia warunku (1-6) powoduje powstanie bardzo dużych natężeń 
pola K, które wywołuje przepływ odpowiednich nośników kompensujących 
wypadkowy ładunek w tym miejscu. 

Jako neutralne mogą być traktowane takie obszary półprzewodników, 
w których koncentracja domieszkowania jest stała lub zmienia się stosun- 
kowo łagodnie. Jeżeli koncentracja domieszkowania zmienia się gwałtownie, 
powstają duże lokalne natężenia pola i duże zmiany potencjału, które two- 
rzą tzw. bariery potencjałowe. W tych warunkach rozwiązania i zależności 
uproszczone dla obszarów neutralnych nie mogą być stosowane. Krańco- 
wym przykładem szybkiej zmiany koncentracji domieszkowania jest gwał- 
towne, np. skokowe, przejście z obszaru o przewodnictwie dziurowym (ty- 
pu p) do obszaru o przewodnictwie elektronowym (typu n). Tego rodzaju 
połączenia są nazywane złączami p-n. W obszarach bezpośrednio przylega- 
jących do miejsca połączenia tworzy się silne pole elektryczne, które wy- 
rzuca nośniki swobodne prądu na zewnątrz. W miejscu złączenia powstaje 
obszar pozbawiony nośników prądu, zwany obszarem. zubożonym, gdzie wy- 
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stępują jedynie nieruchome ładunki zjonizowanych akceptorów i donorów, 
tworzące dwie warstwy ładunku przestrzennego o przeciwnym znaku, Struk- 
tura dipolowa ładunku przestrzennego strefy zubożonej upodabnia ją do 
kondensatora. Cechy fizyczne strefy zubożonej umożliwiają traktowanie jej 
jako dielektryka. " 

Wśród różnych rodzajów półprzewodników tworzących wewnętrzne 
obszary przyrządów elektronowych na szczególne omówienie zasługują pół- 
przewodniki domieszkowane niejednorodnie, najczęściej w sposób zbliżony 
do rozkładu wykładniczego. Doniosłość stosowania tego rodzaju domieszko- 
wania wynika z możliwości wytworzenia tą drogą pewnego pola wewnętrz- 
nego, które może oddziaływać hamująco lub przyspieszająco na nośniki 
prądu transportowane przez dany obszar. Przykład rozkładu wykładniczego 
domieszek przedstawiono na rys. 1-1; odpowiada on w przybliżeniu rozkła- 
dom spotykanym w baząch tranzystorów dryftowych, gdzie uzyskuje się 
dzięki niemu znaczne skrócenie czasu przejścia nośników przez bazę i wy- 
nikające stąd zwiększenie szybkości działania tych tranzystorów. 


j n,=15-16"em 3 Nat 


Rys. 1-1. Przykład rozkładu wykładniczego 
koncentracji nośników prądu w próbce 
krzemu o przewodnictwie dziurowym 


Na ogół dąży się do uzyskania dużej wartości natężenia pola przez sto- 
sowanie dużej stromości (gradientu) domieszkowania. Wartość natężenia 
pola, wynikająca ze zmiennego domieszkowania, możńa wyznaczyć zakłada- 
jąc konieczność spełnienia warunku neutralności tego obszaru, Jeżeli w wy- 
niku domieszkowania niejednorodnego został wytworzony pewien rozkład 
elektronów n(x) i odpowiadający mu rozkład dziur p(x) = ni Inf), to jedynym 
czynnikiem zapobiegającym równomiernemu rozproszeniu się nośników 
w całym obszarze przez dyfuzję może być pole elektryczne o natężeniu takiej 
wartości i tak skierowanym, aby w każdym punkcie siły dyfuzji zostały 
skompensowane. Składowe dyfuzyjne prądów elektronowego i dziurowego są 
proporcjonalne do gradientu koncentracji nośników elektronowych i dziu- 
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rowych; w przypadku jednowymiarowym składowe dyfuzyjne prądu o zało- 
żonym zwrocie zgodnym z kierunkiem osi x mają wartość: 


Tag +aD, 2 (1-7a) 
2 oąD ŚP z 
Ry SB (1-7%) 


przy czym Dn, Dp — stałe dyfuzji elektronów i dziur. 

Przeciwne znaki w wyrażeniach (1-7a, b) odpowiadają przyjętej konwen- 
cji, według której kierunek ruchu dziur jest zgodny z przyjętym umownie 
kierunkiem prądu, podczas gdy kierunek ruchu elektronów jest przeciwny. 

Składowe dryftowe (unoszeniowe) prądu mają wartości zależne od lo- 
kalnej koncentracji nośników i natężenia pola: 


In dryj F Fan K (1-8a) 


1, dryj 7 TADU, K (1-8b) 


Przy CZYM An, Hp — ruchliwości nośników elektronowych i dziurowych. 

Wypadkowe prądy elektronowe i dziurowe, będące sumą składowych 
dyfuzyjnych i dryftowych, powinny być równe zeru w warunkach kompen- 
sacji. Na tej podstawie z zależności (1-7) i (1-8) można wyznaczyć wartość 
indukowaną kompensującego pola K 


K = — Pn. „_ dn PB. „I. dp_ (1-9) 

Hn n dx lp Pp dz 
Biorąc pod uwagę zależność Einsteina 
„Mn porad (1-10) 
D, D, KT 
zależność (1-9) można przedstawić w postaci 

kT 1 kT 1 

K = — —— — A zza +5 (1-9a) 


4 n dz a PDP dz 


Powstanie pola kompensującego w półprzewodniku domieszkowanym 
niejednorodnie może być fizycznie wytłumaczone pewnym elementarnie 
małym początkowym odsunięciem się nośników elektronowych i dziuro- 
wych od macierzystych nieruchomych jonów donorowych i akceptorowych. 
Wskutek tego elementarnego przesunięcia w całej objętości półprzewodnika 
tworzą się elementarne dipole, złożone z pary nośnik-jon, które wytwarzają 
pole elektryczne zapobiegające dalszemu przesunięciu nośników. 

W warunkach neutralności elektrycznej rozkład nośników większościo- 
wych powinien odpowiadać rozkładowi koncentracji domieszek, tj. w każ- 
dym punkcie powinny być spełnione równości (1-3a, b). Na tej podstawie, 


24 


korzystając (1-3a, b) i (1-9a) móżna wyznaczyć natężenie pola dla materiału 
typu n 


K= me a AL (1-11a) 
4 Na da 
i dla materiału typu p 
KT 
se apo „1. ANa. (1-11b) 
4 N. dz 


W bazach tranzystorów występują często rozkłady domieszek zbliżone 
do wykładniczych. Zakładając, że w bazie tranzystora o długości W rozkład 
domieszek N(tc) może być przedstawiony zależnością 


, kj 
N (©) = N,exp e - ) (1-12) 
[ ę U W 
(przy czym 4% -— współczynnik charakteryzujący stromość rozkładu); natęże- 
nie pola może być wyrażone zależnością 


Kos (1-13) 


Współczynnik 4, do którego wartości pole jest proporcjonalne, zwie się 
współczynnikiem pola i może być wyrażony przez stosunek skrajnych war- 


1 = In -Na. (1-14) 


Ny 

Wewnętrzne pole elektryczne półprzewodników nie wytwarza na ze- 
wnątrz żadnego napięcia, które mogłoby być zmierzone metodami konwen- 
cjonalnymi, gdyż obie wewnętrzne siły potencjalnie prądotwórcze — dyfuzja 
i dryft — wzajemnie się kompensują. Powstaje pytanie, w jaki sposób we- 
wnętrzne pole może przyspieszać lub opóźniać nośniki podczas przepływu 
prądu. Otóż, np. w przypadku tranzystora nośniki są do bazy wprowadzane 
od strony emitera; są to nośniki mniejszościowe, Dla przykładu przedstawio- 
nego na rys. 1-1 nośniki elektronowe wprowadzane do bazy w przekroju 
x = (0 są przez działanie pola przesuwane w stronę większych wartości x, aż 
do kolektora (x 2» 5 um), Nośniki te tworzą w stosunku do rozkładu elektro- 
nów cieplnie zrównoważonego pewien rozkład nadmiarowy, który występuje 
w bazie jako pewne zaburzenie. Zaburzenie to jest usuwane łącznym oddzia- 
ływaniem sił dryftu i dyfuzji, stąd przy ciągłym wprowadzaniu elektronów 
z emitera powstaje ich przepływ w kierunku kolektora, któremu zgodnie 
z konwencją odpowiada przepływ prądu od kolektora do emitera, Gdyby 
elektrony były wprowadzane od przeciwnej strony (kolektora), działanie po- 
la byłoby działaniem hamującym, wskutek czego nośniki nadmiarowe ule- 
gałyby spiętrzeniu. Spiętrzenie nośników umożliwiłoby wówczas ruch dy- 
fuzyjny nośników w kierunku przeciwnym w stosunku do hamującego dzia- 
łania pola. 
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1.1.2. Zagadnienia transportu nośników prądu w półprzewodnikach 


Przewodzenie prądu w półprzewodnikach jest w ogólnym przypadku proce- 
sem bardzo złożonym. Ograniczając się do warunków stacjonarnych, przy 
omawianiu przewodzenia prądu należy w zasadzie rozważyć cztery składo- 
we prądu — po dwie składowe dyfuzyjne i dryftowe prądów elektronowych 
i dziurowych. Jest rzeczą istotną, że jakkolwiek suma wszystkich składowych 
jest stała i równa co do wartości prądowi zewnętrznie wprowadzonemu do 
półprzewodnika, to wartości poszczególnych składowych wzdłuż drogi prze- 
wodzenia mogą się zmieniać. W elementach półprzewodnikowych przenosze- 
nie prądu w różnych wewnętrznych obszarach tego urządzenia może zacho- 
dzić za pośrednictwem różnych składowych, przy tym istotne jest kierunko- 
we oddziaływanie barier potencjałowych wytworzonych na granicach róż- 
nych obszarów. Selektywne oddziaływanie barier potencjałowych na nośniki 
różnych typów umożliwia budowę elementów o charakterystykach nielinio- 
wych oraz elementów wprowadzających wzmocnienie. 

Analiza warunków przewodzenia prądu w półprzewodnikach jest oparta 
na układzie równań, zwanym układem równań transportu. 

Oprócz równania Poissona (1-5), w skład układu równań transportu 
wchodzą równania prądów elektronowego i dziurowego jako sum składo- 
wych dryftowych i dyfuzyjnych tych prądów, rozważane już w p. 1.1.1: 


1, = qnu„K+qgDngrad n (1-15a) 
1, ai qPu,K—qD,grad p (1-15b) 


oraz tzw. równania ciągłości. 

Równania ciągłości bilansują przepływający ładunek przez związanie 
przyrostu nośników w danym obszarze ze zmianą przepływającego przezeń 
prądu. Jeżeli w danym elementarnym obszarze występuje zmiana lokalnej 
koncentracji nośników, to może ona być spowodowana dwiema przyczyna- 
mi, które występują łącznie lub rozdzielnie. Pierwszą przyczyną może być 
nierówność prądów wpływającego i wypływającego z danego obszaru, wsku- 
tek której zachodzi osadzanie się ładunku wynikającego z różnicy strumieni 
nośników, np. szybkość osadzania się elektronów On/0t jest równa wartości 
za a. Drugą przyczyną może być rekombinacja nośników danego rodzaju 
z nośnikami przeciwnego rodzaju. Rekombinacja jest tym intensywniejsza, 
im większe jest odchylenie koncentracji nośników od ich koncentracji ciepl- 
nie zrównoważonej ny, lub pę oraz im mniejszy jest czas życia nośników r. 
W przypadku elektronów oznacza to równość pochodnej On/3t oraz szyb- 
kości rekombinacji (n—ny)/r. Traktując proces gromadzenia się ładunku 
i rekombinację łącznie, można napisać równanie ciągłości elektronów nastę- 


pująco: 


DW =. Gin. — M (-16a) 
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Podobnie można napisać równanie ciągłości dziur 


SB A 31, — BBo 


EM Ę (1-16b) 
st 4 vw z 
W przypadku trójwymiarowym zamiast pochodnych prądów należy zastoso- 
wać dywergencje tych prądów. 

Posługiwanie się równaniami transportu nie jest łatwe, gdyż w sumie 
tworzą one układ nieliniowy. Na ogół wyznaczenie poszczególnych składo- 
wych prądów jest skojarzone z wyznaczaniem rozkładów nośników p, n oraz 
pola K, przy czym niekiedy należy również uwzględniać zależność współ- 
czynników charakteryzujących dyfuzję, dryft i rekombinację od koncentracji 
domieszkowania oraz poziomu nośników. Dlatego w wielu przypadkach ko- 
rzysta się z rozwiązań przybliżonych, jakkolwiek często są one obarczone 
dość dużym błędem. Najczęściej jest stosowana klasa rozwiązań neutralnych, 
polegająca na wykorzystaniu warunku lokalnej neutralności ładunku (1-6). 
Dokładniejsze rozwiązania nieneutralne są uzyskiwane metodami numerycz- 
nymi [56, 57, 58], 

W teorii diod i tranzystorów podstawowe znaczenie ma transport noś- 
ników mniejszościowych wprowadzanych do obszaru bazy od strony emi- 
tera, przez złącze emiter-baza. Pomijając na razie zagadnienia dotyczące 
samego złącza, transport nośników w bazie może być rozpatrzony przy przy- 
jęciu założenia, że działanie emitera sprowadza się do wytworzenia pewnej 
brzegowej koncentracji nadmiarowej nośników mniejszościowych, elektro- 
nowych An = nm, przy przewodnictwie bazy typu p, zaś dziurowych Ap = 
= pp, przy przewodnictwie bazy typu m. 

Rozkład nośników wewnątrz obszaru bazy zależy od jej parametrów 
fizycznych i od warunków na jej końcu przeciwległym do emitera, Znajduje 
się tam w przypadku diod tzw. tylny styk rekombinacyjny, którego działa- 
nie m.in. polega na wchłanianiu mniejszościowych nośników nadmiarowych. 
Szybkość wchłaniania nośników dla styku umieszczonego w płaszczyźnie 
x =W jest charakteryzowana tzw. szybkością rekombinacji powierzchnio- 
wej S, której np. w przypadku nośników mniejszościowych elektronowych 
odpowiada gęstość prądu proporcjonalna do brzegowej gęstości nadmiaro- 
wej An(W) 

I„(W) == Są An (W) (1-17) 
Na końcu bazy tranzystorów zamiast styku rekombinacyjnego znajduje się 


kolektor, który przy odpowiednim spolaryzowaniu napięciowym narzuca 
brzegową koncentrację nośników nadmiarowych równą zeru, tj.: 


An (W) = 0; Ap(W) =0 (1-18) 
Najprostszy przypadek stanowi transport nośników mniejszościowych 
w obszarze stosunkowo długim; przypadek ten jest charakterystyczny dla 
diod o długiej bazie. Przykład transportu nośników w bazie długiej przed- 
stawiono na rys. 1-2. Do obszaru jednowymiarowego półprzewodnika typu » 
są wprowadzane z jednej strony w płaszczyźnie x *= 0 nośniki mniejszościo- 
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Ruch elektronów 


—— Przeplyw prądu 


b)” 


Rys. 1-2. Rozkłady koncentracji nad- 

miarowych i prądów w jednorodnym 

obszarze typu p przy wytworzeniu 

brzegowej koncentracji nadmiarowej 
Aną 


A cana 
"bł 


we (elektrony) o brzegowej koncentracji nadmiarowej An,. Zakładając dla 
uproszczenia, że obszar jest domieszkowany jednorodnie i że ze względu 
na brak pola ruch nośników mniejszościowych w głąb obszaru jest wyłącz- 
nie ruchem dyfuzyjnym, można na podstawie (1-7a) i (1-16a) napisać rów- 
nanie dyfuzyjne dla koncentracji nadmiarowej An elektronów w obszarze 
bazy, dla przypadku jednowymiarowego 


„DAM _ pp DAM | O (1-19) 


W warunkach ustalonych, gdy SAn/Ot = 0, rozwiązanie równania dyfuzyj- 
nego opisuje rozkład wykładniczy nośników w bazie 


An (©) == Anę exp k 


n 


(1-20) 


Stała L,, określająca efektywną długość rozkładu koncentracji nadmiaro- 
wej, nosi nazwę drogi swobodnej dyfuzji elektronów, przy czym 


Ły =YDzr (1-20a) 

Poprzez indukcję elektrostatyczną w bazie powstaje identyczny rozkład 
nośników większościowych Ap (rys. 1-2), które neutralizują ładunek nośni- 
ków mniejszościowych. 

Rozkład wykładniczy nośników jest skutkiem przestrzennym ich rekom- 
binacji, której działanie zawsze zmierza do sprowadzenia koncentracji noś- 
ników do poziomu zrównoważonego cieplnie. Skutek rekombinowania noś- 
ników w czasie objawia się tym, że gdyby nagle ustała przyczyna, z powodu 
której została wytworzona koncentracja nadmiarowa, w każdym przekroju 
i w całym obszarze jednocześnie nastąpiłby wykładniczy zanik koncentracji 
nadmiarowych ze stałą czasową równą czasowi życia 1, tj. 


—t 
An (z, t) = An(c, 0) exp- >= (1-21) 
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Dzięki wytworzeniu koncentracji nadmiarowej w obszarze bazy płynie 
prąd. Prąd mniejszościowy In» może być wyznaczony na podstawie (1-7a) 
i (1-20), rozkład tego prądu jest m. malejący 

I„(c) = -aj/ Da. A exp (1-22) 

Zgodnie z konwencją prąd I,„ jest ujemny, tj. płynie w stronę emitera. Że 
względu na zanikający w głębi bazy prąd mniejszościowy, dla podtrzymania 
ciągłości prądu powstaje składowa prądu większościowego, stanowiąca do- 
pełnienie do pełnego prądu I płynącego wzdłuż bazy (rys, 1-2), Występowa- 
nie tej składowej wynika zresztą bezpośrednio z zasady neutralizacji ładun- 
ku, podstawiając bowiem (1-6) do równań ciągłości (1-16a, b) i dodając je, 
uzyskuje się zależność wyrażającą warunek stałości sumy prądów I,--Ip 


a , 
SCAE Spd 1-2 
35 (141) = 0 (1-23) 


zarówno dla stanu ustalonego jak i dla stanów przejściowych. 

Jeżeli w omawianym przykładzie przyjąć, że zastosowany emiter jest 
dobrym emiterem, tj. że wprowadza do bazy jedynie nośniki mniejszościo- 
we, nie odbierając z niej nośników większościowych, które wskutek wystę- 
pującego gradientu mają tendencję do ruchu w jego kierunku, to należy jed- 
nocześnie przyjąć istnienie w bazie pola hamującego ruch dyfuzyjny nośni- 
ków większościowych w kierunku emitera. Na brzegu obszaru t == 0 prądy 
większościowe dyfuzyjny i dryftowy powinny się całkowicie kompensować; 
stąd na podstawie (1-7b) i (1-8b) oraz (1-20) i (1-22) można wyznaczyć war- 
tość brzegową pola 


kopa dB 4. hg UE dsl. 

a p dX x=0 LNG ł Amo) q Ln N.rAm 
(1-24) 
Wyznaczona wartość pola K powinna być niewielka, aby zastosowanie roz- 
wiązania neutralnego i ruchu dyłuzyjnego było przybliżeniem dostatecznie 
usprawiedliwionym. W szczególności należy wykazać, że istniejące pole nie 
powoduje prądu dryftowego nośników mniejszościowych porównywalnego 
ż ich prądem dyfuzyjnym. Stosunek prądów dryftowego i dytfuzyjnego moż- 
na wyznaczyć na podstawie (1-24) 


Jndryj „Na. (1-25) 
1, dyf Nat Ar 


Stosunek ten może być bardzo małą wartością przy dużych koncentracjach 
domieszkowania Na 2> ny, jeżeli poziom koncentracji nadmiarowych Amy jest 
mały w porównaniu z koncentracją cieplnie zrównoważoną nzlN,. Mały 
wpływ pola na nośniki mniejszościowe może być fizycznie uzasadniony tym 
że wytwarzane pole oddziałujące na duże koncentracje nośników większo- 
ściowych jest stosunkowo słabe, 


== 1072 em, przy gęstości prądu I,„(0) = 0,1 A:*cm-2, koncentracja nadmia- 
rowąa ną = 6,4:1013 em"3, natężenie pola K(0) = 0,166 V-cm”t, zaś stosunek 
prądów dryftowego i dyfuzyjnego 6,4':1072. Uzyskane wartości całkowicie 
usprawiedliwiają zastosowanie w danym przykładzie rozwiązania opartego 
na zasadzie neutralności ładunku i modelu przepływu dyfuzyjnego nośników 
mniejszościowych. 

Na zakończenie omawiania przykładu przedstawionego na rys. 1-2 na- 
leży dodać, że w głębi obszaru (x >> Ln) wobec zaniku rozkładów nadmiaro- 
wych przepływ prądu wynika niemal wyłącznię, podobnie jak w meta- 
lach, z przepływu dryftowego nośników większościowych. . 

Rozpatrzony wyżej przykład dotyczył obszaru domieszkowanego jedno- 
rodnie, w którym można przyjąć, że pole elektryczne w zasadzie nie istnieje. 
Dla obszarów domieszkowanych niejednorodnie takiego założenia uczynić 
z reguły nie można i należy korzystać z równania dyfuzyjno-dryftowego, 
w przypadku elektronów uzyskanego przez kombinację zależności (1-15a) 
i (1-16a) 


pg dd _ M 
ax t. 
W warunkach często stosowanego przybliżenia polegającego na przyję- 
ciu stałej wartości pola K (zob. np. zależności (1-12) i (1-13)), rozwiązanie 
ustalone równania (1-26) analogiczne do (1-20) określa rozkład wykładniczy 
nośników nadmiarowych 


(1-26) 


An (2) = Arqty EF F14E)exp[-(q E*F1+-E)X] (1-27) 


_a_ KLp 


przy czym: X = x/L, — współrzędna znormalizowana; E == AE: 


-— pole 


znormalizowane: nę = —Ln_ 1. 


Wpływ stałego pola nie zmienia więc samego kształtu rozkładu, który 
pozostaje wykładniczy, powoduje jedynie jego wydłużenie i obniżenie przy 
polu przyspieszającym (w przypadku elektronów przy ujemnych warto- 
ściąch K) oraz skrócenie i spiętrzenie rozkładu nośników przy polu hamu- 
jącym (rys. 1-8). Odpowiednio, przy polu przyspieszającym dostatecznie sil- 


Rys. 1-3. Rozkłady koncentracji nadmiarowych w przypadku: a) pola przyspieszające. 
go; b) braku pola; ce) pola hamującego, przy identycznej wartości przenoszonegci 
prądu 


3U 


nym składowa dryftowa prądu mniejszościowego może znacznie przeważać 
nad składową dyfuzyjną, przy tym obie składowe dodają się; odwrotnie, przy 
silnym polu hamującym prąd dyfuzyjny dominuje nad prądem dryftowym 
przeciwnie skierowanym. 

Jest rzeczą interesującą, że całkowity ładunek nośników nadmiarowych 
wprowadzonych do bazy długiej w procesie przewodzenia prądu nie zależy 
od natężenia pola Ki jest proporcjonalny do natężenia prądu I 


CU RU 


Q=q]f An(a)dx =q| Apla)dxz = Ir (1-28) 
o o 


W przypadku tranzystorów i niektórych typów diod obszary bazowe są 
jednak z reguły znacznie krótsze od swobodnej drogi dyfuzji nośników. Roz- 
wiązanie bez uwzględnienia pola, analogiczne do (1-20), lecz dla obszaru 
o skończonej długości W można uzyskać na podstawie równania ciągłości 
(1-19). Zakładając nadmiarową koncentrację brzegową An(0) = Any oraz 
przyjmując, że rekombinacja powierzchniowa w płaszczyźnie « = W wywo- 
łuje gęstość prądu zrównoważoną gęstością prądu dyfuzyjnego, tj. 


IW) = Sq An(W) = aDn x |, (1-29) 
A 


otrzymuje się rozwiązanie ustalone 


f 


sh _—— 
—_SETp o Lnl. 


GW Bog, W 
L 


Am (2) == An, | ch -2— — —— — 
by no  Pirochcw. dm 
Ln SLn Ln 


Na rysunku 1-4 przedstawiono niektóre rozkłady nośników nadmiaro- 
wych w obszarach krótkich. Rozkład a) odpowiada pewnym typom diod 
o długości bazy porównywalnej z drogą swobodnej dyfuzji, przy bardzo sku- 
tecznym (S$= w) tylnym styku rekombinacyjnym. Rozkład b) powstaje 
w przypadku, gdy nośniki nie są odprowadzane do styku tylnego; taki roz- 


A 


w 


Rys. 1-4. Rozkłady dyfuzyjne nośników w obszarach ograniczonych 


31 


| 
| 
i 
| 
| 
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kład powstaje np. w bazie pewnego typu diod ładunkowych, w których tyl- 
ny styk jest tzw. złączem l-h, w danym przypadku n-n" (n* oznacza ma- 
teriał n bardzo silnie domieszkowany). Przepływ prądu przez taką strukturę 
jest realizowany przez rekombinację nośników mniejszościowych napływa- 
jących z emitera z nośnikami większościowymi napływającymi przez tylne 
złącze. Aby strumień rekombinacji mógł dorównać prądowi zewnętrznemu, 
w bazie musi nagromadzić się odpowiednio duży ładunek, o wartości okreś- 
lonej zależnością (1-28). 

Rozkład c) odpowiada rozkładowi nośników nadmiarowych w bazie tran- 
zystorów i diod o krótkiej bazie ze skutecznym stykiem rekombinacyjnym. 
Skuteczne wychwytywanie nośników przez kolektor (lub w przypadku diod 
-—— przez styk rekombinacyjny) powoduje, że koncentracja brzegowa An(W) 
jest bliska zeru. Rozkłady przy W ŚL, są bardzo zbliżone do rozkładów li- 
niowych. Wynika to z małego znaczenia rekombinacji w krótkich obszarach, 
w których czas przejścia nośników jest znacznie mniejszy od stałej czasowej 
życia. 

Dia rozkładu c) całkowity ładunek nośników mniejszościowych wpro- 
wadzonych do bazy można wyznaczyć w przybliżeniu stosując wzór na pole 
trójkąta 


G= z qAnoW (1-31) 


Prąd mniejszościowy jest w takim obszarze, praktycznie biorąc, stały i rów- 
ny prądowi zewnętrznemu. Eliminując Any za pomocą (1-7a) przy dn/dx = 
== Aqny/W i I„= I, uzyskuje się często stosowaną zależność 


Q=I----- (1-32) 


Rozkład nośników w krótkim obszarze w obecności stałego pola nieza- 
leżnego od koncentracji nośników można wyznaczyć na podstawie równa- 
nia (1-26). Pomijając ze względu na W ŚL, rekombinację, czego konsek- 
wencją jest m, in. przyjęcie stałości prądu mniejszościowego w całym obsza- 
rze, otrzymuje się przy polu określonym wyrażeniem (1-13) rozwiązanie 


An (2) = „KT. ( I 


5) 
——— 0 €XD7 - -) (1-33 
qK | qD, py Ww ) 
przy czym C — stała zależna od warunków brzegowych. 

W bazie tranzystora dryftowego w stanie aktywnym przy kolektorze 


l-exp (--- —a] 
An(x) = I EE R — (1-34) 
qDn U 


Rozkłady opisane zależnością (1-34) są przedstawione w postaci znor- 
malizowanej na rys. 1-5. 
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| /W stosunku do rozkładu nośników w bazie jednorodnej, rozkład opisany 
'zależnością (1-34) charakteryzuje, mniejszą wartość całkowitego ładunku, 
%tóry może być określony następująco: 


W 

Lal maodz=j W. Mz1ltexDl- W? 2 8 

Q aj Anfa)dzx =I > „ Rz] 2D, 4 (—) dla 7>2 
(1-35) 

Wartość ładunku w krótkich obszarach jest tym mniejsza, im większy 

jest współczynnik pola 4, tj. im pole jest silniejsze. Jest to wynik zwiększo- 

nej roli przepływu dryftowego, gdy gromadzenie ładunku, w celu jego spię- 
trzenia i wywołania przez to przepływu dyfuzyjnego, odgrywa małą rolę. 


1,0 
qDzAN/IW | 


Rys. 1-5. Znormalizowane rozkłady nośników 0,2 

nadmiarowych w obszarze ograniczonym bazy 

tranzystora dryftowego przy różnych wartioś- 
ciach współczynnika pola 7 0 42 04 d6 


Jeśli chodzi o szybkość działania takich elementów, jak diody i tranzy- 
story, istotna jest ocena wartości ładunku nadmiarowego nośników mniej- 
szościowych, jaki należy wprowadzić i osadzić w bazie w celu wywołania 
i utrzymania przepływu prądu o zadanej wartości. Czasy wprowadzania 
i wyciągania tego ładunku określają czasy trwania stanów przejściowych 
przy włączaniu i wyłączaniu tych elementów. Czasy te są tym krótsze, im 
ładunek .nadmiarowy w bazie jest mniejszy, przy tym samym natężeniu 
prądu. 

W teorii przełączania elementów półprzewodnikowych jest stosowane 
pojęcie średniego czasu pobytu nośników w danym obszarze, zwanego rów- 
nież czasem przelotu, jako podstawowej miary czasu zanikania stanów przej- 
ściowych w tym obszarze. Czas przelotu tę jest stosunkiem całkowitej war- 
tości ładunku nadmiarowego Q do wartości przepływającego prądu I, tj. 

vś 
y= D 4 j An (©) de (1-36) 
t 

Czas przelotu przez obszary długie (W 3> L,), jak wynika z (1-28), jest 
równy czasowi życia z, niezależnie od długości tych obszarów. Czas przelotu 
przez obszary krótkie (W ŚL,„) w przypadku domieszkowania jednorodne- 
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5 i 
go jest ;. (2) razy krótszy i wynosi zgodnie z zależnością (1-32) 


2 n 
? 
PER LZTETRA > (1-37 
b 2D, 2 (2) 0 


Czas przelotu przez bazę wskutek oddziaływania przyspieszającego pola 
jest jeszcze mniejszy i zgodnie z (1-35) wynosi 


w: 2 1 ; 
Sza al) 0-39 
Dla przykładu, przy materiale o wartości czasu życia z=*1 us i Lp = 
= 5-1073 cm, w przypadku bazy jedaorodnej o długości W =0,1Ln czas 
przelotu wynosi 5 ns. Zastosowznie domieszkowan.a niejedncrodnego cha- 
rakteryzującego się wartością 4 =5 powoduja dalsze zmniejszenie czasu 
przelotu do wartości ok. 1,6 ns. Z przykładu tego widać, że skracanie obsza- 
ru bazy i niejednorodne jej domieszkowa?ie ma podstawowe znaczenie przy 
wytwarzaniu przyrządów przeznaczonych do szybkiego przełączania. 

Należy zaznaczyć, że czas przelotu nie jest jezynyra czynnikiem charak- 
teryzującym szybkość przełączania danego ełermestu pólprzewodnikowego. 
Jest on raczej pewną teoretyczną wartceścią granicznie najmniejszego czasu 
przełączania. Zresztą sam czas przelotu jest wielkością siałą jedynie w wa- 
runkąch małego poziomu nośników. Przy dużych prądach i dużych pozio- 


I! 
I 


Rys. 1-6. Znormalizowane rozkłady nośników 

dziurowych przy różnych gęstościach prądu ko- 

lektorowego 1,, dla tranzystora dryftowego Qi- 

nie ciągłe) i dla tranzystora o bazie jednorod- 
nej (linie przerywane) 


mach wprowadzanych nośników czas przelotu zmienia się, gdyż pole we- 
wnętrzne i rozkłady nośników są modyfikowane wskutek oddziaływania 
nośników nadmiarowych. Przykłady rozkładów nośników w warunkach du- 
żego poziomu przedstawiono na rys. 1-6. W bazie jednorodnej czas t+ przy 
dużych prądach maleje, w granicy około dwukrotnie, natomiast w bazie nie- 
jednorodnej wzrasta, dążąc w granicy do rozkładu charakteryzującego bazę 
jednorodną, co oznacza całkowitą redukcję pola wewnętrznego, Odpowied- 
nio do tego czasy przelotu przez obszary baz tranzystorów dryftowych 
w warunkach dużego poziomu ulegają zwiększeniu. Wyjaśnienie tych zja- 
wisk można znaleźć w pracach [1, 2, 3, 4, 5, 6]. 


1.1.3. Złącze p-n 


Przejście między obszarami półprzewodników o odmiennych rodzajach prze- 
wodnictwa jest nazywane złączem p-n, jeżeli przejściu temu towarzyszy tak 
szybka zmiana koncentracji i typu domieszkowania, że w okolicy przejścia 
powstaje silne pole i bariera potencjałowa. Na ogół przy analizie rzeczywi- 
stych złączy p-n stosuje się dwa podstawowe modele teoretyczne — złącze 
o przejściu skokowym między obszarami p i n o stałych koncentracjach do- 
mieszek akceptorowych Na i donorowych Na oraz złącze o przejściu linio- 
wym, Wśród złączy rzeczywistych najbardziej odpowiadają dwóm modelom 
teoretycznym złącza stopowe oraz złącza dyfuzyjne o rozkładach domieszek 
przedstawionych szkicowo na rys, 1-7, 


A UTENA 


Obszar p | Obszar n 
Ma 


Rys. 1-7. Rozkłady domieszek: a) w złączu stopowym; b) w złączu dyfuzyjnym 

Złącze stopowe powstaje np. przez wtopienie w obszar n półprzewod- 
nika o dużej koncentracji domieszek akceptorowych, w wyniku czego po- 
wstają dwa ostro odgraniczone obszary p i n. Wykonanie złącza dyfuzyj- 
nego polega na wdyfundowaniu w głąb półprzewodnika o stałym rozkładzie 
domieszek np. donorowych, domieszek przeciwnego rodzaju, np. akceptoro- 
wych, które rozkładając się nierównomiernie dokonują inwersji przewod- 
nictwa obszarów przyległych do płaszczyzny dyfuzji. W wyniku otrzymuje | 
się łagodne przejście, które może być aproksymowane na pewnym odcinku 
przejściem liniowym. 
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Rys. 1-8. Rozkłady ładunku przestrzennego g, pola K, przyrostu potencjałów Av 
w przypadku: a) złącza skokowego; b) złącza liniowego 


Najbardziej istotną cechą złączy p-n jest utworzenie się w miejscach 
przejść ostro zarysowanych obszarów, praktycznie biorąc, pozbawionych 
nośników prądu, zwanych obszarami zubożonymi, w których występuje nie- 
zneutralizowany ładunek przestrzenny ujemnych jonów akceptorowych i do- 
datnich donorowych (rys. 1-8). Podwójna warstwa ładunków dodatnich 
i ujemnych jest przyczyną powstania silnego pola elektrycznego i odpowia- 
dającej mu zmiany potencjału. Rozkłady natężenia pola K i potencjału Aw, 
jakie mogą być wyznaczone przez całkowanie równania Poissona w obszarze 
przejścia, przedstawiono na rys. 1-8. Fizycznie tworzenie się obszarów zubo- 
żonych i bariery potencjałowej może być wytłumaczone początkowym dyfu- 
zyjnym przejściem części nośników większościowych do obszarów przeciw- 
ległych, gdzie stanowią one rodzaj mniejszościowy. W warunkach równo- 
wagi cieplnej, gdy złącze nie jest poddane działaniu żadnych czynników ze- 
wnętrznych, liczba takich przejść zostaje samoczynnie ograniczona przez ła- 
dowanie się obszarów p i n, w wyniku czego powstaje na złączu bariera 
potencjałowa skojarzona z ładunkiem przestrzennym warstwy zubożonej. 

Różnica potencjałów obszarów p i n, powstająca w warunkach równo- 
wagi cieplnej, jest nazywana potencjałem dyfuzyjnym złącza $p. Wartość 
potencjału dyfuzyjnego $p, wyznaczona na podstawie całkowania równanie 
Poissona, zależy od koncentracji domieszkowania i dla złącza skokowego jesi 
określona zależnością 

kT N.Ną 


Śp = za e Ta (1-39) 
U 
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Typowe wartości potencjału dyfuzyjnego wynoszą około 0,7 V w przy- 
padku złączy krzemowych i około 0,2 V w przypadku złączy germanowych. 

Doprowadzenie napięcia zewnętrznego do złącza jest równoznaczne ze 
źmianą wysokości bariery potencjałowej. Doprowadzenie do obszaru p na- 
pięcia dodatniego względem obszaru n zmniejsza wartość potencjału bariery, 
przeciwna polaryzacja napięcia powoduje jego wzrost. Zmianą wysokości 
bariery zakłóca równowagę złącza powodując przepływ i zmianę koncen- 
tracji nośników na brzegach obszarów przybarierowych, czego skutkiem jest 
przepływ prądu przez złącze. Zmianie potencjału bariery towarzyszy rów- 
nież przesunięcie granic obszaru zubożonego i wynikająca stąd zmiana ła- 
dunku przestrzennego, która może być interpretowana jako ładowanie pew- 
hej pojemności pod wpływem zmian napięcia zewnętrznego. 

Idealizowaną charakterystykę prądowo-napięciową złącza p-n można 
wyznaczyć na podstawie zależności koncentracji brzegowych nośników, 
przyjmując model dyfuzyjnego ich przepływu w obszarach pozabarierowych. 

Biorąc za podstawę rozważań złącze skokowe o koncentracjach cieplnie 
zrównoważonych nośników w obszarze p odpowiednio p,,=*N, i UNA 
a w obszarze n n,,==Ny i p„,sćnilN; można koncentracje brzegowe zain- 
'dukowane wskutek doprowadzenia do złącza napięcia U wyznaczyć na pod- 
jstawie tzw. zmodyfikowanych warunków Boltzmanna: 


q ni q 
np F Ty EXP EE U = No exp RE u (1-40a) 
a 
NE 
Dn = Dno €XD wz” = o exp 7 U (1-40b) 
a 


Przyjmuje się, że na brzegach obszarów przybarierowych zmianie ule- 
gają jedynie koncentracje nośników mniejszościowych, w wykładniczej za- 
słeżności od napięcia zewnętrznego, W istocie identycznej zmianie co do war- 
„tości bezwzględnej ulegają na zasadzie neutralności ładunków również noś- 
niki większościowe; nie ma to jednak znaczenia wobec ich dużej koncentra- 
'eji początkowej, tj. można w dalszym ciągu przyjąć PppREPm i Tip FE Tine. 
Rozkład nośników w złączu w różnych warunkach ilustruje rys. 1-9, przy 
czym dla uproszczenia przedstawiono jedynie rozkład dziur. 

Jeżeli obszary pozabarierowe są długie w porównaniu z drogami dyfuzji 
swobodnej Ln i Lp, to gradienty koncentracji mniejszościowych przy barie- 
rze, potrzebne do określenia prądu, mogą być na granicach bariery —dp 
i +dn wyznaczone następująco: 


; = t 
dn_| p Tpo uma (e —a_ u—1) (1-41a) 
dx 'x=-dp L, NLp KT 
2 2 
k _ PnoPro _ __ Mi (es Us) (1-41b) 
dx |x=4d, L, NagL, sd 
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Wyznaczając i dodając prądy „elektronowy w obszarze p i dziurowy 
w obszarze n uzyskuje się charakterystykę I(U) złącza 


dn | dp ) e ( a ) 
1= A|qD,—>-j * | —aD,- = I|exp 7 U—1) (1-42) 
(a ho de x=—dp RB de |x=+dn At KT 
przy czym: 
D D 
I, = Aqn; — 4 p (1-43) 
NLp  -NiL, 


— prąd zerowy złącza; A — powierzchnia złącza; Ln, Lp — swobodne drogi 
dyfuzji elektronów w obszarze p i dziur w obszarze n. 

Charakterystyka prądowo-napięciowa złącza p-n przedstawiona na rys. 
1-10 dzieli się na obszar przewodzenia (U > 0) oraz na:obszar zaporowy 
(U <0). Jest to charakterystyka uzyskana przy wyidealizowanych założe- 
niach, a jej najbardziej interesującą właściwością jest ustalanie się prądu 
złącza na poziomie —I, przy polaryzacji zaporowej już w zakresie napięć 
zaporowych o wartości rzędu 4kT/q = 100 mV. 


a 
8-5 
| 
«| 6 
vi e i Obszar 
| ] E przewodżenia 
mh 
2|- 
ka 
siżdłas dysejE pti | rj SEC IR 
64 2 01 2 
dłószar zaporowy ł 
Rys. 1-9. Rozkłady dziur w złączu p-n - Rys. 1-10. Symbol schematowy dio- 
przy: a) braku polaryzacji; b) przy po- dy p-n i jej idealizowana charakte- 
laryzacji w kierunku przewodzenia (U > rystyka prądowo-napięciowa 


> 0); c) przy polaryzacji zaporowej (U < 0) 


Zwykle w złączach p-n jeden z obszarów jest znacznie silniej domiesz- 
kowany; wówczas przepływ prądu jest w zasadzie realizowany nośnikami 
jednego rodzaju. Tak jest np. w przypadku emiterów, które są domieszko- 
wane, silniej niż baza w celu uzyskania dużej sprawności wprowadzania 
nośników mniejszościowych do bazy. Sprawność emitera jest dodatkowo 
zwiększona wskutek tego, że obszar bazy jest krótki w porównaniu ze swo- 
bodną drogą dyfuzji, co przyczynia się do zwiększenia gradientu nośników 
mniejszościowych i zwiększenia tworzonego przez ich przepływ prądu.. Np. 
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prąd zerowy złącza emitera nośników typu n do obszaru p o długości W ŚL, 
$est określony wyrażeniem ; 


JĄ ani ( Dn_ Bp ) (1-44) 
NW NąL, 

w którym człon pierwszy reprezentujący prąd elektronów wprowadzanych 

z emitera do bazy przeważa nad członem drugim reprezentującym wprowa- 

'dzanie dziur z bazy do emitera. Sprawność emitera y, jako stosunek prądu 

hośników wprowadzanych do prądu całkowitego 


A 1. mm S$] — „Dp. „Na__W_ <l (1-45) 


14 Dp Na W. Dn Na L 
Dn Ni Li 
"może być przy silnym domieszkowaniu emitera Ng2> Ną i krótkiej bazie 
W ŚL, bardzo bliska jedności. 
Charakterystyki złączy p-=n są zależne cd temperatury, poprzez zerowy 


prąd I, i koncentrację samoistną ni. Zgodnie z zależnością (1-1) prądy zero- 
we złączy p-n wzrastają wykładniczo przy wzroście temperatury, przy czym 
wzrost ten jest nieco wolniejszy w przypadku złączy krzemowych niż w przy- 
padku złączy germanowych. Przy pcrównywalnych powierzchniach i iden- 
tycznych temperaturach prądy zerowe złączy krzżemowych są co najmniej 
o trzy rzędy wariości mniejsze niż prądy zerówe złączy germanowych, ze 
względu na mniejsze wartości koncentracji samoistnej ty. 


1.1.4. Schematy zastępcze złącza p-n 

Złącza p-n cechuje pewna bezwłądność, objawiająca się przy wymuszaniu 
szybkich zmian punktu pracy, np. za pomocą szybkozmiernego prądu Sinu- 
soidalnego lub skokowego. Bezwładność wynika z konieczności osadzania 
lub usuwania ładunków w procesie zmian prądu, przy tym w obszarach 
pozabarierowych jest to związane z procesem dyfuzji i dryftu, a w samej 
barierze — ze zmianą granic obszaru zubożcnego i ładunku przestrzennego. 
Proces zmian ładunków w tych obszarach może być zastępczo rozważany, 
przy niezbyt dużej szybkości zmian, przy wprowadzeniu pojęć pojemności 
dyfuzyjnej Cg oraz pojemności złączowej C;, Odpowiednio do tego dla nie- 
zbyt szybkich zmian schemat zastępczy złącza p-n można przedstawić jak 
na rys. 1-1l, gdzie równolegle do diody bezinercyjnej o charakterystyce 
1(U) = i(w) występują pojemności Cg i C; reprezentujące bezwładność diody. 
„Wartość chwilowa ładunku Qd w pojemności dyfuzyjnej zależy od wartości 
chwilowej prądu ź£ w elemencie diodowym bez bezwładności (zgodnie z za- 
leżnościami (1-28), (1-32) i (1-35) ładunek jest określony iloczynem prądu 
i czasu przelotu). Wartość chwilowa ładunku Q; w pojemności złączowej 
zależy od napięcia wypadkowego U—%p na barierze i może być określcna 
dla złącza skokowego następująco: 


Rae 
Q;= aN,d, = aNgd = |/ Żqee, = -(0- U) (1-46) 
Ś N.tNY 
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EDeK: 8 diody 
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Rys. 1-11. Nieliniowy sche- U 


mat zastępczy złącza p-n, 


reprezentujący jego  bez- 
władność (przy wolnych Rys. 1-12. Zależność ładunku Qj i pojemności 


zmianach punktu pracy Ci złącza skokowego od napięcia U 


Charakter zmian ładunku Q;(U) obrazuje rys. 1-12. 

Przy amplitudach zmian prądu bardzo małych w porównaniu z prądem 
spoczynkowym I w punkcie pracy diody, można nieliniowy i niewygodnie 
opisany schemat zastępczy z rys. 1-11 zastąpić schematem liniowym przed- 
stawionym na rys. 1-13b z parametrami zdefiniowanymi dla przyrostów 
prądu dl i napięcia dU (rys. 1-13a). W schemacie występuje konduktancja 
dyfuzyjna gd (lub rezystancja dyfuzyjna rd) określona na podstawie różnicz- 
kowania charakterystyki statycznej (1-42) 


ABE OSEYA NE 
= p = m U+lI) > I dla IŻI 1-47 
ea lamutao m" DON" SAO 


Przy T =300K 


—_AI+B a i 1-47. 
ENIE 2) SPORO TEM -ATa 
Sa 0,026V © 0,026V : ' 


Konduktancja dyfuzyjna gda w zakresie zaporowym jest bardzo mała, nato- 
miast w zakresie przewodzenia jest, praktycznie biorąc, proporcjonalna dc 
stałego prądu I w punkcie pracy. 


aj I Styczna 8) (Cg+€ ju 
o nachyleniu gą JJ dt 
7 
dl=gydU 
„A. u 9a lą l 


Rys. 1-13. Określenie konduktancji dyfuzyjnej CZEÓF liniowy schemat zastępczy złączi 
p-n w zakresie małych sygnałów (b) 
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Pojemność dyfuzyjną Cg można wyrazić za pomocą konduktancji dyfu- 
zyjnej gd i czasu przelotu £: 


„ Ada _ dt) dl 4a 
dd au du ŁaU  'kr 


t 
1+1,) = tygy = > (1-48) 
d 


Ponieważ pojemność dyfuzyjna jest proporcjonalna do prądu, występuje 
charakterystyczna dla złącza p-n stałość iloczynu Card, który jest równy 
czasowi przelotu ty. 

Pojemność złączowa C; zależy od składowej stałej U napięcia polaryzu- 
jącego złącze. Jej wartość może być określona przez różniczkowanie wyra- 
żenia (1-46) 


C,=— = FR R a (1-49) 


Jeżeli jest znana wartość pojemności złącza skokowego przy jakiejś 
wartości napięcia Uy, to wartość pojemności przy innym napięciu U może 
być wyznaczona z zależności 
/ $pru,_ 
j = CC pz A R 
CU) = C4U,) > Bp-U (1-50) 
przedstawionej na rys. 1-12. 

Dla złączy liniowych istnieje podobna zależność 


aQ;, 3 qa (ee, ? 
Cz e A mm ; ADEE 1-51 
i dU 4 12($y —U) o 


przy czym a —— gradient domieszek w obszarze złącza. 

W zakresie zaporowym w schemacie zastępczym złącza, praktycznie 
biorąc występuje tylko pojemność złączowa, gdyż pojemność i konduktan- 
cja dyfuzyjne są bardzo małe. 

Schemat z rys. 1-18 może być stosowany przy małych sygnałach prądu 
oraz napięcia u, nakładających się na stałe wartości prądu I i napięcia U 
w punkcie spcczynkowym. 

Ponieważ schemat z rys. 1-11, podobnie jak schemat z rys. 1-13b, jest 
utworzony z elementów skupionych, zakres jego stosowalności jest ograni- 
czony do małych szybkości zmian sygnału, w skali częstotliwościowej od- 
powiadających częstotliwościom kątowym znacznie mniejszym od odwrotno- 
ści czasu przelotu. W związku z tym ograniczeniem schematy te nie mogą 
być stosowane przy analizie szybkich stanów przejściowych przy włączaniu 
lub wyłączaniu diody, które mają cechy stanów przejściowych w obwodach 
o stałych rozłożonych. Przy analizowaniu tych stanów niezbędne jest ko- 
rzystanie z dokładnych czasowo-przestrzeanych rozwiązań równań dyfuzyj- 
no-dryftowych lub posługiwanie się pewnymi uproszczonymi modelami, 
opartymi najczęściej na rozważaniu gromadzonego ładunku. 


41 


Niemniej jednak znajomość schematu przedstawionego na rys. 1-13b 
jest ważna, gdyż stanowi on wprowadzenie do małosygnałowych schematów 
zastępczych tranzystorów bipolarnych, stosowanych np. przy analizie impul- 
sowych odpowiedzi wzmacniaczy. 


1.2. Diody 


1.2.1. Diody konwencjonalne 


1.2.1.1. Budowa i charakterystyki statyczne. Konwencjonalne diody półprze- 

wodnikowe stanowią złącza p-n zawarte w obudowie, najczęściej całoszkla- 

nej, z wyprowadzeniami w postaci drutów lub taśm metalowych, Diody du- 

żej mocy dla ułatwienia odprowadzania ciepła mają zwykle obudowę meta-_ 
lową z zamocowaniem śrubowym; spotykane są również obudowy z mas 

plastycznych i ceramiczne. 


Metal z domieszką 4) c) 
akceptorową 


Ą / 
Mantakty omowe ZJ; Kontakty omone | 
PCJ” 


A 
SE 


Rys. 1-14. Budowa złącza: a) ostrzo- 
wego; b) stopowego; c) typu mesa; 
d) planarnego; e) planarno-epitaksjal- 


k sf: 
Nfantakty omowe / nego 


Właściwości i krąg zastosowania diod półprzewodnikowych są w znacz- 
nym stopniu okreś.one technologią wykonania złączy p-n. Współcześnie sto- 
suje się wiele rodzajów technologii złączy; przekroje niektórych współcześ- 
nie stosowanych złączy p-n przedstawiono na rys. 1-14. Jedną z najstarszych 
konstrukcji jest złącze ostrzowe a), którego budowa polega na wtopieniu 
w obszar n cienkiego drutu metalowego z domieszką akceptorową, w wy- 
niku czego tworzy się złącze półkuliste. Złącze ostrzowe ma małą pojemność 
złączową i dzięki temu odznacza się dość dużą szybkością działania; jego 
wadą jest stosunkowo duża rezystancja doprowadzeń, przeciętnie rzędu kil- 
kudziesięciu omów, w konstrukcjach diod małej mocy. Złącze stopowe b) 
powstające w wyniku wtopienia w głąb obszaru n półprzewodnika z do- 
mieszką akceptorową odznacza się dużą powierzchnią złącza, umożliwiającą 
przewodzenie dużych prądów craz stosunkowo dużą pojemnością złączową. 
Diody stopowe są z reguły wolno działającymi diodami o długiej bazie, prze- 
znaczonymi głównie do prostowania prądów zmiennych w urządzeniach za- 
silających. Szereg nowoczesnych konstrukcji diod o złączach wykonywanych 
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techniką dyfuzji otwiera dioda e) typu mesa. Kontrolowana dyfuzja po- 
wierzchniowa domieszek w połączeniu z późniejszym wytrawianiem krawę- 
dzi umożliwiają dużą elastyczność w kształtowaniu profilu rozkładu domie- 
szek i powierzchni złącza. Diody „mesa* mogą być wykonywane jako szyb- 
ko działające diody małej mocy oraz jako diody mocy. 

— Dalszy postęp w zakresie kontrolowania geometrii złącza wyznacza tech- 
nologia planarna. W procesie wykonywania złącza planarnego d) dyfuzja 
powierzchniowa domieszek w głąb krzemu zachodzi przez okienko o ściśle 
określonym kształcie i wymiarach, wykonane w powierzchniowej warstwie 
dwutlenku krzemu SiO;. Pozostawioną warstwa dwutlenku krzemu bardzo 
dobrze zabezpiecza krawędzie złącza przed osadzaniem się jonów z otacza- 
jącej atmosfery, których obecność jest wysoce niepożądana i odgrywa istot- 
ną rolę w pogarszaniu się właściwości złącza przy polaryzacji zwrotnej ze 
względu na tzw. uplywności krawędziowe. 

W dotychczas omówionych konstrukcjach grubość obszaru półprzewod- 
nika podstawowego była na ogół dość duża, co znajdowało wyraz w dużej 
rezystancji szeregowej diody, wynikającej z rezystancji obszaru dcprowa- 
dzającego. W konstrukcji diody epitaksjalno-planarnej e) uzyskuje się znacz- 
ne zmniejszenie rezystancji szeregowej przez wykonanie złącza dyfuzyjnego 
w cienkiej warstwie n osadzonej epitaksjalnie na grubszej warstwie pod- 
stawowej nt o dużej konduktywności. 

h Charakterystyki prądowo-napięciowe diod rzeczywistych różnią się od 
charakterystyki (1-42) diody idealizowanej zarówno w obszarze przewodze- 
nia (U>0) jak i w obszarze zapcrowym (U <0). Przykład przebiegu cha- 
rakterystyk statycznych współczesnej uniwersalnej diody krzemowej przed- 
stawia rys. 1-15. Przy polaryzacji zaporowej prądy diod rzeczywistych nie 
ustalają się na poziomie —ly, lecz wzrastają, co jest widoczne szczególnie 
w przypadku diod ostrzowych oraz diod krzemowych. Prąd zwrotny diod 


krzemowych jest w przybliżeniu proporcjonalny do ALEJA lub do VIU|, gdyż 


a) 


Rys. 1-15. Charakterystyki statyczne diody 1N649: a) w kierunku zaporowym; b) 
w kierunku przewodzenia 
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zależy on głównie od prądu generacji cieplnej nośników w rosnącym obsza- ż 
rze bariery złącza. 

Maksymalne napięcie polaryzacji zaporowej diod jest ograniczone wsku- 
tek zjawiska lawinowego przebicia złącza. W obszarze przebicia prąd diody 
gwałtownie wzrasta przy zwiększaniu napięcia. Wartości napięć przebicia 
współczesnych diod są bardzo różne i mogą wynosić od 1 V do 2 kV,aw ty- 
powych przypadkach konwencjonalnych diod małej mocy od 30 do 100 V. 

Przy polaryzacji w kierunku przewodzenia prąd diody zależy wykładni- 
czo od napięcia jedynie w zakresie początkowym. W praktyce przyjmuje się, 
że przy większych prądach charakterystyka diody jest prawie liniowa ze 
względu na wpływ rezystancji obszaru doprowadzeń. 

Charakterystyki statyczne diod germanowych i diod krzemowych różnią 
się w wielu istotnych szczegółach. W typowych przypadkach prądy zwrotne 
diod krzemowych są co najmniej o trzy rzędy wartości mniejsze niż diod 
germanowych. Na przykład prąd zwrotny diody krzemowej małej mocy jest 
rzędu 10 nA, podczas gdy dla analogicznej diody germanowej jest rzędu 
10 nA. Prądy zwrotne diod wzrastają wykładniczo ze wzrostem tempera- 
tury, podwajając się w diodach germanowych co ok. 10?C, a w diodach 
krzemowych — co ok. 15 9C. 

Spadek napięcia na przewodzącej diodzie krzemowej jest większy niż 
na przewodzącej diodzie germanowej, średnio o ok. 0,2...0,5 V. Dla obu 
typów diod napięcie to maleje ze wzrostem temperatury, w przybliżeniu 
liniowo. Dla diod warstwowych napięcie zmniejsza się średnio o 2,3 mV/9C, 
w przypadku diod ostrzowych i diod krzemowych często są obserwowane 
nieco mniejsze spadki (średnio 1..1,5 mV/?C). W obszarze dużych prądów, 
ze względu na dodatni współczynnik temperaturowy rezystancji obszarów 
doprowadzeń, wypadkowy współczynnik temperaturowy maleje, a nawet 
może zmienić znak i stać się dodatni. 

Przy niektórych zastosowaniach, np. w układach obcinaczy, do obliczeń 
aproksymuje się charakterystykę diody trzema odcinkami linii postej (rys. 
1-16). Nachylenia odcinków odpowiadają średnim rezystancjom przyrosto- 
wym RF, Rpi Rpg w obszarze przewodzenia, w obszarze zaporowym i w ob- 


t 


Qtszar 
przewodzenia 


1 


Ką 
Obszar zaporowy 


Obszar ; 
kę przebicia Rys. 1-16. Aproksymacja liniowa cha- 
rakterystyki diody  półprzewodniko- 
wej 


$zarze przebicia. Rezystancja Rkę diod krzemowych jest większą przeciętnie 
o dwa rzędy wartości od rezystancji diod gertmanowych i może wynosić 
np. 1000 MO, natomiast rezystancje Re i RB dla obu typów diod są porówny- 
walne i wynoszą przeciętnie 100...5 Q. 

Jakość diody jest niekiedy określana tzw. współczynnikiem prostowania, 
wyrażonym przez stosunek rezystancji RR i Rp. Dla większości współczes- 
nych diod współczynnik prostowania zawiera się w granicach 105...108, przy 
«czym większe wartości tego współczynnika odnoszą się do diod krzemowych. 

Przejście .z obszaru zaporowego do obszaru przewodzenia następuje, 
„praktycznie biorąc, nie w początku układu współrzędnych, lęcz przy pew- 
nym napięciu progowym Urc>0. Napięcie progowe diod germanowych wy- 
nosi ok. 0,2...0,3 V, natomiast w przypadku diod krzemowych jest ono zwykle 
wyraźnie większe i wynosi ok. 0,4...0,8 V. 


c 8 SU EE 
Rys. 1-17, Uproszczone liniowe schematy zastęp- [Je U |” 
cze diody w obszarach: a) przewodzenia (U > IiŚ U 
Up); b) zaporowym (—Up<U< Up); c) prze- „pb 
bicia (U < —U p) -T* U e) 


Aproksymacji liniowej charakterystyki złącza odpowiadają przy RR» 
% Rr, RB przybliżone schematy zastępcze dla składowych stałych przedsta- 
wione na rys. 1-17. 

Maksymalna temperatura pracy diod germanowych wynosi ok, 80...1009C, 
a diod krzemowych — ok. 150...2009C. 


1.2.1.2. Charakterystyki dynamiczne. Przy skokowych zmianach napięcia 
lub prądu zasilającego diody półprzewodnikowe objawiają pewną bezwład- 
ność. $ą dwie podstawowe przyczyny bezwładności died — zjawisko gro- 
madzenia ładunku nośników nadmiarowych w bazach, związane z przepły- 
wem prądu, oraz zjawisko tętnienia ładunku przestrzennego na barierze 
złącza, powodowane zmianami napięcia na złączu. Pierwsze jest związane 
z pracą w obszarze przewodzenia, drugie przede wszystkim z pracą w obsza- 
rze zaporowym. 
Określanie właściwości dynamicznych diod półprzewodnikowych odby- 
. wa się w warunkach przełączania, polegsjących na skokowej zmianie punktu 
pracy między obszarami zaporowym i przewodzenia, w układach, których 
schemat sprowadza się do układu przedstawionego na rys. 1-1l8a, W ukła- 
dzie tym dioda badana D jest włączana i wyłączana napięciem skokowo 
zmiennym eg, poprzez dużą rezystancję R. Punkty pracy diody w stanie włą- 
czenia M i w stanie wyłączenia © pokarano na charakterystyce statycznej 
| diody na rys. 1-18b. W stanie wyłączenia prąd przez diodę nie płynie (mały 
zerowy prąd złącza może być pominięty) i napięcie na diodzie jest równe — 
Ep. W stanie włączenia płynie prąd Ip, określony przez przecięcie charakte- 
rystyki statycznej diody z charakterystyką rezystancji zewnętrznej R. W ty- 
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Rys. 1-18, Przełączanie diody: a) schemat podstawowy; b) określenie punktów usta- 
lonych na charakterystyce statycznej diody 


powych warunkach, przy EFC>Ur i R>>Rr napięcie na przewodzącej dio- 
dzie jest bliskie UF, zatem prąd IF może być określony następująco: 
E,—U(M E,—U 
Pag SEŻ (M) |, Ep_Up 
R R 
Idealizowane przebiegi czasowe prądu i napięcia, występujące przy sko- 
kowym włączaniu i wyłączaniu diody, przedstawiono na rys. 1-19. 


(1-52) 


Gęstość 
nośników 
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| obszar | 
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przy malym | 
„4 przy dużym rapięcjć 
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Rys. 1-20, Zmiana obszaru bariery to- 
warzysząca zmianie napięcia; obszary 
zakreskowane odpowiadają  ładunkom 


nośników większościowych wprowadza- 


Rys. 1-18. Przebiegi czasowe prądu i na- 
pięcia przy skokowym przełączaniu diody 
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nym do obszarów granicznych wskutek 
zwężania się bariery 


Przy włączaniu diody napięcie ug ustala się na poziomie ustalonym 
s„Up nie od razu, lecz po pewnym czasie ty wynikającym z procesu łado- 
wania pojemności złączowej diody. Ponieważ w chwili skoku napięcia ste- 
rującego od —Ek do +EF napięcie na diodzie, wskutek wpływu pojemności, 
zachowuje jeszcze uprzednio ustaloną wartość —Ek, źródło w pierwszej 
chwili wydatkuje prąd ia (0) wynikający z różnicy potencjałów EF—ua(0) = 
= Er+ER na rezystancji R 


Er+E 


(1-53) 


Wartość prądu żag(0) określa rzędna punktu M' na tys. 1-18b. 

Istnienie pojemności ziączowej C;, diody wynika z zależności granic ba- 
riery potencjałowej od wartości napięcia na diodzie. Ponieważ w obszarze 
„bariery nie ma nośników swobodnych prądu, obustronnemu ustępowaniu 
granic bariery pod wpływem zmniejszającego się napięcia zaporowego to- 
warzyszy wprowadzanie nośników większościowych neutralizujących nieru- 
chomy ładunek jonów w ustępowanych obszarach bariery. Zjawisko to, 
„schematycznie przedstawione na rys. 1-20, jest zewnętrznie interpretowane 
jako ładowanie pewnej nieliniowej pojemności złączowej C;, której zależ- 
„ność od napięcia jest określona zależnościami (1-49), (1-50) i (1-51). 

Przy malejącym napięciu zaporowym pojemność złączowa zwiększa się. 
"Wpływ ten możta w przybliżeniu uwzględnić, zastępując pojemność złą- 
czową pewną pojemnością stałą. Przy zmianach napięcia od dużych war- 
"tości zaporowych do w przybliżeniu zera, przyjmuje się w praktyce [7, 8, 9] 
uśrednienie pojemności złączowej polegające na przyjęciu jej podwójnej 
"wartości odpowiadającej największemu napięciu zaporowemu, tj. 2C;(- ER). 
Przyjmując ponadto możliwość występowania dodatkowej pojemności Cy 
wynikającej z montażu złącza, można pojemność wypadkową diody okreś- 
lić następująco: 


C =2C;(—E5)+C, (1-54) 


Dzięki powyższym uproszczeniom narastanie napięcia na diodzie zostaje 
sprowadzone do prostego liniowego modelu ładowania pojemności C przez 
rezystancję R. Przebieg czasowy napięcia na diodzie w zakresie zmian od 
—EkR do "Ur opisuje zależność wykładnicza 


ug = Bty(0)--uglooy] exp — Ć +uylo0) (1-55) 
RC 
przy czym ud(0) =—ER, ud(oo) = EF. 


Na podstawie (1-55) można wyznaczyć czas opóźnienia ustalenia się 
napięcia spoczynkowego. Podstawiając udg(td) = UF, uzyskuje się 


(1-56) 
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Opóźnienie włączania tad jest tym większe, im są większe rezystancja R. 
i pojemność C. W przypadku fali prostokątnej o dużej amplitudzie, gdy 
Ep = EpR>UF, uzyskuje się czas opóźnienia 


ty = 0,69RC (1-57) 


Jakkolwiek osiągnięcie napięcia Up zewnętrznie oznacza zakończenie 
procesu włączania wskutek ustalenia się prądu i napięcia, to wewnętrznie 
chwila otwarcia diody przy ud = UF oznacza zapoczątkowanie procesu wpro- 
wadzania nośników nadmiarowych do obszarów pozabarierowych. Proces 
gromadzenia się nośników nadmiarowych w bazie krótkiej diody schema- 
tycznie przedstawiono na rys. 1-21la. Jednocześnie z gromadzeniem się noś- 
ników mniejszościowych występuje wprowadzanie w identycznej liczbie 
nośników większościowych z tylnego styku, wskutek czego ciągłość prądu 
IF zostaje podczas stanu nieustalonego podtrzymana, mimo osadzania się 
nośników w bazie. Czas ustalania się ładunku nadmiarowego Q = IFt; jest 
rzędu czasu przelotu tr. 


0) 4 go,ón b) 


4p,dn , 20 
Rozklad końcowy 


Rozklad pocza,tkowy 
=0 


jaca, Faza 
la=lp pierwsza. 
iq>"lp = 
==const 
s 
> 5 | WIRY zz: 
0 Wo 0 | faza druga h 
Une const 


Rys. 1-21. Chwilowe rozkłady koncentracji nośników nadmiarowych w bazie diody 
krótkiej przy prądowym: a) włączaniu; b) wyłączaniu 


Przy szybkim włączaniu niektórych typów diod o dużej rezystancji sze- 
regowej obszarów doprowadzających (diod ostrzowych) obserwuje się nie- 
kiedy pewien chwilowy wzrost napięcia ponad ustaloną wartość Ur (na 
rys. 1-19 zaznaczony linią przerywaną). Wzrost ten wynika głównie z dużej 
początkowo wartości rezystancji szeregowej tych diod, która stopniowo ma- 
leje wskutek wprowadzania nośników nadmiarowych (zjawisko modulacji 
konduktywności obszarów pozabarierowych). Niekiedy w danych katalogo- 
wych diod określa się amplitudę chwilowego przerostu napięcia i czas tzw. 
połowicznego jego zaniku (t,,). 

Chwilowy przerost napięcia może być również spowodowany dużą in- 
dukcyjnością doprowadzeń diody. 

Proces wyłączania diody pod wpływem skoku napięcia sterującego trwa 
na ogół znacznie dłużej niż proces włączania. Jest to proces złożony, podsta- 
wową rolę odgrywa w nim usuwanie nośników nadmiarowych zgromadzo- 
nych w bazie diody. W przebiegach czascwych towarzyszących wyłączaniu 
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można wyróżnić dwie fazy (rys. 1-19). W pierwszej fazie na skutek zmiany” 
gradientu koncentracji nośników odpowiadającej zmianie prądu z wartości 
-+Ip na wartość —IkR, następuje usuwanie nadmiaru nośników mniejszościo- 
wych głównie przez złącze, a nadmiaru nośników większościowych — przez 
styk tylny. Fazę tę charalzteryzuje, praktycznie biorąc, stała wartość prądu 
wyilączającego itd = —IęR, gdyż dopóki koncentracja brzegowa nośników nie 
„zbliży się do koncentracji cieplnie zrównoważonej, dopóty napięcie na złą- 
czu jest małe i zmienia się nieznacznie, w przybliżeniu logarytmicznie w sto- 
sunku do zmian koncentracji brzegowej. Natężenie prądu wyłączającego —IR, 
odpowiadające rzędnej punktu Q” na tys. 1-18b, wynosi w przybliżeniu (przy 
pominięciu spadku napięcia na rezystancji szeregowej Rp) 


Ip = —F--—. (1-58) 


Chwilowe rozkłady koncentracji nośników nadmiarowych przedstawiono 
na rys. 1-21b. W chwili t, od początku działania wyłączającego, gdy kon- 
centracja brzegowa nośników nadmiarowych staje się równa zeru, rozpo- 
czyna się druga faza wyłączania. Charakteryzuje ją dalszy zanik koncen- 
tracji nadmiarowych przy zmniejszających się gradientach koncentracji brze- 
gowych, czemu odpowiada zmniejszającą się wartość prądu wyłączającego 
i wzrastające napięcie zaporowe na diodzie. W tej fazie wskutek zmian na- 
pięcia jest również usuwany ładunek wprowadzony uprzednio przy włą- 
czaniu do obszaru bariery złącza. 

Rozważaniom stanów przejściowych przy wyłączaniu różnego rodzaju 
diod poświęcono liczne publikacje, których streszczenia można znaleźć w pra- 
cach [10, 14]. Ogórnie można stwierdzić, że analiza stanów przejściowych 
towarzyszących wyłączaniu diod półprzewodnikowych wymaga zastosowania 
dość skomplikowanego aparatu matematycznego, przy tym otrzymywane wy- 
niki są z reguły mało przydatne do bezpośredniego zastosowania w prakty- 
„ce. Dlatego duże znaczenie mają łatwe metody uproszczonej analizy, które 
najczęściej polegają na rozważaniu ładunku usuwanego z bazy diody w róż- 
nych fazach wyłączania. 

Dla uproszczonych obliczeń czasów trwania pierwszej i drugiej fazy wy- 
łączania diody w krótkiej bazie można przyjąć, że rozkład nośników w ba- 
zie przy końcu pierwszej fazy można przedstawić jak na rys. 1-22, za po- 


4 49, dn 
P 


Rys. 1-22. Uproszczone przedstawienie rozkładów noś- 
ników w czasie wyłączania diody o krótkiej bazie 


4 Półprzewodnikowe układy 49' 


mocą dwóch odcinków prostych. Nachylenie odcinków PW i NW na rys, 1-22 
odpowiada prądowi włączenia IF, nachylenie zaś odcinka ON — prądowi wy- 
łączającemu —lIk. Pola zakreskowane oznaczają ładunki Q; i Qa Usuwane 
z bazy w ciągu pierwszej i drugiej fazy wyłączania. 

Ładunek Q»; może być obliczony jako suma ładunków cząstkowych Q; 
iQ; skojarzonych z obszarami bazy W” i W” i prądami Ip oraz Ip. Traktu- 
jąc te obszary jako odrębne diody można wyznaczyć Q; i Q4 na podstawie 
zależności (1-32): 


' w 3 
Q; = Ik"zp" = Rt (1-59a) 
Q; a Ię 72D = Ipty (1-59b) 
"przy czym t,,t; — czasy przelotu nośników w obszarach W”, W”, 
Ponieważ 
k I 
W =P;  W+W=W 
W -dĘ . 


d 


zatem ładunek Q; można obliczyć następująco: 


* Ipl 2 151 
a POR WE, 2FER t (1-60) 
lętlę DO -lylp 


Odpowiednio do tego można wyznaczyć ładunek Q, jako różnicę Q—Q; 


Q, F QQ; = Ipt „IPIR ft, = I t (1-61) 
1 2 F*t IptIp t Ip+Ip t 


Czas t, wyciągania ładunku Q; przy ustalonej wartości prądu wyłączające- 
„go IR 


I 
h CJEREEN EDA ty (1-62) 
Ik IkUp+Ik) 


Wprowadzając współczynnik wyłączania diody 


a ZR (1-63) 


"wartość czasu t, można wyrazić następująco: 


tę tę 
ty 5 ———— me- |. dla B>l 1-64 
'  B(0+B)  B* > A 
Czas drugiej fazy wyłączania jest określany jako czas zmniejszania się 
prądu wyłączającego od wartoŚci —Ip do —0,1Ip. Przebieg prądu i ładunku 


S0 


w bazie w czasie drugiej fazy może być aproksymowany przebiegami wy- 
kładniczymi o stałej czasowej rR; wówczas: 


iq = —Ip exp R " (1-65) 
—t 
Q = Q+exp——- (1-66) 
R 
;a wartość czasu ty = 2,3 TR. 
| A 
Ponieważ ż4(0) = dQ | de == —]p stałą czasową rę i czas narasta-. 
Ct t=o TR 
nia można wyznaczyć następująco: 
tp = Q; =F —t 
Ip Ip-+Ik 
22% _ 2, 
tę = L3Tp = —5 ms | dla B>>l (1-67) 
a RO" 14+B B > | 


Jak widać z zależności (1-64) i (1-67), czasy wyłączania ty i te maleją przy 
intensywnym wyłączaniu, gdy B>>1. 

Czas trwania drugiej fazy dodatkowo wydłuża się wskutek ładowania 
pojemności diody, czego zależność (1-67) nie uwzględnia, Ponieważ czas 
'własny tę charakteryzujący proces ładowania pojemności 


te = 2,3RC 


wypadkowy czas t drugiej fazy wyłączania diody można wyznaczyć stosu- 
jąc regułę dodawania geometrycznego wartości czasów ty i te 


te] $+E (1-67a) 

Wartość czasu te może mieć zasadnicze znaczenie w przypadku diod 
szybkich, szczególnie przy wyłączaniu w obwodach o dużej rezystancji, gdyż 
wartość te nie ulega zmniejszaniu przez intensyfikację wyłączania, 

Mimo prostej analizy, zależności (1-64) i (1-67) dość dobrze korespondują 
z rozwiązaniami uzyskanymi w drodze bardziej Ścisłych rozważań procesu 
wyłączania. Przykład dokładniejszych zależności określających czasy ty i ty 
przedstawiono w postaci znormalizowanych wykresów na rys. 1-23, gdzie. 


10' 


ułetjt | 


Rys. 1-23. Zależność czasów wyłączania diody ty i tą 
od współczynnika wyłączania B 
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przedstawiono również rozwiązania dla diody o długiej bazie [12]. Jak wi- 
dać, zależności dla diod o krótkich i o długich bazach są zbliżone, pod wa- 
runkiem zastosowania właściwej wartości czasu przelotu (w przypadku diod 
o długiej bazie czas przelotu jest równy czasowi życia nośników). 

We współczesnych diodach czas przelotu t+ ma wartość przeciętnie od 
kilku mikrosekund w przypadku wolnodziałających diod prostowniczych 
mocy o długiej bazie, do kilku — kilkunastu nanosekund w przypadku 
szybkich diod impulsowych. W celu zwiększenia szybkości przełączania sto- 
suje się specjalne domieszkowanie, np. złotem, które powoduje zmniejszenie 
czasu życia nośników. Najszybsze diody tego typu charakteryzują czasy 
"przełączania rzędu 1..2 ns. 

Na ogół diody szybkie mają bardziej ograniczone wartości dopuszczal- 
nych wartości prądów przewodzenia i napięć zaporowych. Wyjątek stano- 
wią nowoczesne konstrukcje diod planarno-epitaksjalnych, które łączą 
cechy warstwowych diod mocy (duże prądy i duże napięcia zaporowe) z ce- 
chami diod szybkich (małe czasy przełączania). 

Najszybsze rodzaje diod półprzewodnikowych uzyskuje się przy wykorzy- 
staniu złączy typu metal-póiprzewodnik (diody z barierą Schottky'ego, zwane 
również diodami z „gorącymi” nośnikami), heterozłączy, złączy ze zjawi- 
skiem tunelowym itp. Czasy przełączania tych diod są na granicy możli- 
wości pomiarowych współczesnej techniki (rzędu 0,1 ns). Właściwe wyko- 
rzystanie tak szybkich diod wymaga zastosowania obwodów zewnętrz- 
nych o małych rezystancjach i oprawek mikrofalowych o małych własnych 
indukcyjnościach i pojemnościach. 


Zasilacz 
stabilizowany 


Pojemność 
Separująca 


Badana dioda 
RZAD _0EE 


E R |] [Ftumi]. |aoah 


- StroboS KO JOW, 
Oprawka porniarowa Sa 


Generator 


impuisowy 


LF 


Rys. 1-24. Zestaw pomiarowy do badania diod szybkich 


Pomiary czasów przełączeń diod półprzewodnikowych powinny być wy- 
konywane w warunkach zapewniających ograniczenie wpływu reaktancji 
pasożytaiczych układu pomiarowego. Na rys. 1-24 przedstawiono przykład 
typowego zestawu pomiarowego do badania diod szybkich, w którym tor 
sygnału przełączającego sxłaca się z odcinków współosiowych wzajemnie 
dopasowanych falowo, łącznie ze specjalną oprawką mocującą badaną diodę. 
Dioda jest wstępnie zasilana prądem stałym z zasilaczą stabilizowanego, na 
prąd stały nakłada się impulsowy prąd wyłączający z generatcra impulso- - 
wego. Przebiegi czasowe wyłączania są obserwowane na ekranie szeroko- 
pasmowego synchroskopu stroboskopowego. Łącznie system generator-syn- 
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chroskop powinien umożliwiać wytwarzanie i obserwację impulsów o zbo- 
czach przynajmniej trzykrotnie krótszych od spodziewanej najkrótszej war- 
tości czasu przełączania badanej diody. 


-1.2.2. Diody. ładunkowe 


W pewnym szczególnym rodzaju diod półprzewodnikowych, zwanych dio- 
dami ładunkowymi (ang. charge storage dicde, step recovery diode), mimo 
krótkiej bazy ładunek nagromadzony w czasie przewodzenia jest równy ła- 
"dunkowi nagromadzonemu w bazie diody długiej, tzn. jest określony ilo- 
czynem prądu IF i czasu życia nośników z, a nie iloczynem prądu I; i czasu 
przelotu tę == W2/2D, Ładunek nagromadzony w bazie diod ładunkowych jest 


4 


2 
więc większy z/tr == 2 (5) razy, tj. średnio o dwa rzędy wartości, od ła- 


dunku gromadzonego w bazie konwencjonalnej diody krótkiej o idealnym 
tylnym styku rekombinacyjnym. 

Zwiększenie gromadzonego ładunku powoduje, że czas t; pierwszej fazy 
wyłączania diod ładunkowych jest znacznie większy od czasu t» drugiej fazy 
wyłączania (rys. 1-25a). 


Rys. 1-25. Wyłączanie diody ładunkcwej: a) przebiegiem skokowym; b) przebiegiem 
wykładniczym 


Wobec dużego stosunku ty/łs, diody ładunkowe znajdują zastosowanie 
w układach kształtowania szybkich zboczy z wejściowych impulsów o zbo- 
czach narastających stosunkowo wolno (rys. 1-25b) Oraz w układach gene- 
racji harmonicznych wysokiego rzędu (powielaczach) przy sterowaniu prze- 
biegiem wejściowym sinusoidalnym. Kształtowaaie szybko narastających 


58 


zboczy polega na wyłączaniu diody zboczem impulsu prądowego, przy czym 
w pierwszej fazie napięcie wyłączania na diodzie jest niewielkie. W chwili 
t, zakończenia pierwszej fazy wyłączania napięcie na diodzie szybko narasta 
do poziomu wartości chwilowej napięcia wejściowego eg i następnie powta- 
rza jego przebieg. Zysk polegający na wyostrzeniu przebiegu wejściowego 
występuje wówczas, gdy czas ty jest porównywalny lub nieco większy od 
czasu narastania przebiegu wejściowego oraz gdy czas tę jest mniejszy od 
czasu narastania impulsu wejściowego. 

Istnieją dwa podstawowe rodzaje diod ładunkowych — dioda p-n-=pF 
z tylnym złączem n-n" o małej szybkości rekombinacji powierzchniowej 
oraz dioda dyfuzyjna z polem hamującym w bazie. W diodzie p-n-pr mała 
szybkość rekombinacji powierzchniowej na tylnym złączu prowadzi do zja- 
wiska akumulacji nośników wprowadzanych do bazy, natomiast w diodzie 
z polem hamującym występuje spiętrzenie ładunku przy złączu p-n, rów- 
noważne skróceniu zastępczej drogi swobodnej dyfuzji L. Oba mechanizmy 
gromadzenia ładunków przedstawiono w p. 1.1.2 a charakteryzujące je roz- 
kłady — na rys. l-3c i rys, 1-4b. 


Dzialanie poła 
Q=IĘT 


[ 


Rys. 1-26, Rozkłady nośników nadmiarowych przy wyłączaniu diody ładunkowych: 
a) typu p-n-n+; b) typu z polem hamującym w bazie 


Przy wyłączaniu diody ładunkowej niemal wszystkie nośniki nadmiarowe 
zostają z bazy usunięte już w pierwszej fazie wyłączania. Rozkłady noś- 
ników w bazach obu rodzajów diod przedstawia rys. 1-26, Ładunek pozosta- 
wiony w bazie diody p-n-n*+ w chwili zakończenią pierwszej fazy wyłącza- 
nia odpowiada w przybliżeniu trójkątnemu obszarowi zakreskowanemu na 
rys. 1-26a; wartość tego ładunku określa.zależność 


Ą w A 
Q == tą ty) 2D = tąt,) tę (1-68) 


W przypadku gdy prąd ia(t,;) jest mały lub najwyżej jest porównywalny 
z prądem IF, ładunek Q, jest znacznie mniejszy od ładunku początkowego 
Q = Iz, ti. Q; % Q > Qa. 

Czynnikami ułatwiającymi usuwanie nośników nadmiarowych jest wą- 
ska baza w przypadku diod p-n-nf oraz silne pole hamujące, spiętrzające 
nośniki i spychające je w kierunku złącza, w przypadku diod z polem 
w bazie, 
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Przybliżoną analizę procesu wyłączania diod ładunkowych można prze- 
prowadzić na podstawie równania ładunku mniejszościowych nośników nad- 
jmiarowych Q w bazie diody 


R > _ aQ Q 
i,(0)—i,(W) = >: b= (1-69) 


Równanie to, uzyskane przez scałkowanie równania ciągłości dziur (1-16b) 
przy wykorzystaniu określenia całkowitego ładunku nadmiarowego 

Ww w | 

Q = aj p-p)dx=q| (n-n)dx 

U U 
'bilansuje w skali całej bazy różnicę prądu dziurowego, wpływającego i wy- 
pływającego z bazy, z prądem rekombinacji całkowitego ładunku nadmia- 
rowego w bazie Q/r i prądem odpowiadającym osadzaniu się nośników 
w bazie dQ/dt. Dla obydwu rodzajów diod ładunkowych w przykliżeniu 
ip(W) =0, natomiast prąd ip(0) przy silnym domieszkowaniu obszaru p 
(sprawność y = 1) jest równy całkowitemu prądowi ia płynącemu przez 
diodę. Stosując aproksymację wykładniczą przebiegu prądu wyłączającego 


—t 
tą = UptIĘR) EXP, - — Ip (1-70) 
w 
uzyskuje się równanie 
T 


—t 
(ę-+Ip) ©£p = —Ię = a R Q-1) 
w 


którego rozwiązanie określające koniec pierwszej fazy wyłączania może być 
przedstawione w postaci [13] 


Qą 
how zh zt RC Q-r2 
€Xp—z— F y—5 (23P zk exp—,-| = BEL =12) 


przy tym B = Ik/lF. 

Ponieważ w typowych warunkach Q:/Q Ć 1, a zawsze Q;/Q Ć B, można 
użyskać przybliżoną postać rozwiązania (1-72) niezależną od stosunku QQ, 
której wykresy przedstawia rys. 1-27, " 

Przy dostatecznie szybkim wyłączaniu CZE % s) można na podsta- 


wie (1-71) wyznaczyć wartość czasu ty jako 


=t | (1 h --) ln (1 | | (1-72a) 


Przy skokowym wyłączaniu (rw/z ='0) ze wzoru (1-71a) uzyskuje się często 
stosowaną zależność [10, 11, 14] . 


śię (1+ 2) (1-72b) 
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W przypadku wyłączania zbyt wolnymi przebiegami (ry >»>z) skok formo- 
wanego napięcia znacznie maleje. Dlatego, dążąc do dobrego wykorzystania 
napięciowego, powinno się diodę ładunkową sterować przebiegiem dość 
szybkim, aby liczba nośników ulegających rekombinacji w czasie wyłącza- 
nia była możliwie niewielka. 


Rys. 1-27. Zależność znormalizowanego czasu wyłącza- 

nia ta diod ładunkowych od współczynnika przestero- 

wania B i stałej czasowej r, charakteryzującej prze- 
bieg wyłączający 


Czas tę trwania drugiej fazy wyłączania diody ładunkowej można wy- 
znaczyć przyjmując wykładniczy przebieg prądu id w tej fazie i określając 
ładunek Q» 


to 
—t 
Q =] tyt) exp —— dt (1-73) 
R 
o 


przy czym rR — zastępcza stała czasowa. 
Porównując (1-68) i (1-73) uzyskuje się wartość zastępczej stałej cza- 
sowej 


Tę = — sa $ (1-74) 
co umożliwia następujące określenie czasu tą 
w 
tę = 2,8 > = ZSt, (1-75) 
Czas tę, w odróżnieniu od czasu ty, nie zależy od wartości współczynnika . 


wyłączania B. 


Uzyskane zależności na wartości czasów ty i tę są słuszne również dla 
diody z polem hamującym, z tym, że wartość stałej czasowej rp jest równa 
zastępczej wartości czasu życia obliczonej z przybliżonej zastępczej wartości 
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swobodnej drogi dyfuzji rozkładu wykładniczego (1-27). Przy silnym polu 
hamującym ; 
LB 


1 (KT 
USRR: (2) (1-76) 
Przy stosowaniu diod ładunkowych w impulsowych układach kształtu- 
jących powinno się dążyć do uzyskania wartości t, równej czasowi narasta- 
nia przebiegu wejściowego, lub nieco większej. Z tego względu w przecięt- 
nych warunkach powinno się dobierać diody o wartości czasu życia o rząd 
„wartości większej od czasu narastania przebiegu wejściowego, 
Współczesne diody ładunkowe odznaczają się wartościami czasu życia 
od ok. 500 do ok. 40 ns; umożliwiają one ukształtowanie szybkich zboczy 
o czasie narastania odpowiednio od 1 do ok. 0,1 ns. 

Współczesne diody ładunkowe są na ogół diodami typu p-i-n. Przy wy- 
łączaniu diod p-i-n występują w drugiej fazie dodatkowe zjawiska, w istot- 
ny sposób modyfikujące przebieg i czas trwania tej fazy. Wśród zjawisk 
tych należy wymienić przede wszystkim rozszerzanie się obszarów barier 
po obu stronach bazy, powodujące jej skrócenie oraz przebicie skrośne 
bazy [59]. 


1.2.3. Stabilitrony (diody Zenera) 


Stabilitrony, zwane również diodami Zenera, są to diody p-n przeznaczone 
do pracy w obszarze przebicia, oczywiście mogą one również pracować w ob- 
szarze normalnego przewodzenia. Występowanie obszaru przebicia zawdzię- 
cza się zjawisku emisji polowej Zenera w wąskich obszarach bariery na 
granicy silnie domieszkowanych obszarów p i n oraz zjawisku powielania 
lawinowego, które na ogól przeważa nad emisją polową Zenera w diodach 
o napięciu przebicia wyższym od ok. 6 V. 

Stabilitrony są stosowane przede wszystkim do stabilizacji napięć sta- 
łych, a również w pewnych wolno działających ogranicznikach i układach 
poziomujących. Dostępne są stabilitrony o napięciach znamionowych U; 
od ok. 1 do ok. 200 V, a nawet większych, przy tym najbardziej są rozpo- 
wszechnione stabilitrony o napięciach 3..15 V. Typowe charakterystyki ob- 
szaru przebicia stabilitronów przedstawiono na rys. 1-28. Zasadnicze para- 


Rys. 1-28. Charakterystyki obszaru przebicia stabilitronów o różnych napięciach zna- 
E mionowych 
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metry stabilitronu to: napięcie znamionowe przebicia U, i jego współczyn-- 
nik temperaturowy, maksymalne i minimalne wartości prądu w obszarze 
stabilizacji lanax i Iz min, rezystancja przyrostowa Kg w obszarze stabiliza- 
cji craz dane określające maksymalną moc w określonych zakregach tempe- 
ratury. Stabilitrony odznaczają się bardzo dużymi pojemnościami złączo- 
wyrni, rzędu kilkuset pF, ze względu na silne demieszkowanie i dużą po- 
wierzchnię złączy. Obecnie są wykonywane wyłącznie stabilitrony krzemowe, 
ze względu na dużą dobuszczalną temperaturę pracy. 


8——B""W" WW M 


Rys. 1-29. Zależność temtperaturowego współczynnika napięcia od wartości znamiono- 
wej napięcia stabilitronu 


UE4 „ 200 


E sił 
4, [U 


Właściwości stabilitronów różnych typów są bardzo zbliżone. Na rys. 1-29 
przedstawiono typową żależność współczynnika temperaturowych zmian na- 
pięcia od napięcia znamicnowego U. i wartości stabilizowanego prądu. 
Współczynnik teraperaturowy jest bliski zera w zakresie napięć U od 4,5 
do 6 V, zależniz od prądu, i przyjmuje dość duże wartości dodatnie przy na- 
pięciach znamionowych większych. zależność rezystancji Kg od napiccia zna- 
mionowego i trącu prredstawią rys. 1-00. Rezystancja RB stabilitronów jest 
najmniejsza przy Uz 57 V. 

Ze względu na małe wartości współczyntcika temperaturowego i rezy- 
stancji przyrostowej Rpg korzystne jest niekiedy szeregowe połączenie kilku 


poc! Pr 
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Rys. 1-31. Zależność gęstości sku- 


Rys. 1-30. Zależność przyrostowej rezy- tecznego napięcia szumów stabili- 
stancji stabilitroru od wartości napięcia tronu od wartożci napięcia znamio- 
znamionowego , nowego 
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stabilitronów o optymalnych wartościach napięcia, zamiast pojedynczego 
stabilitronu o dużym napięciu. Są również produkowane specjalne typy sta- 
bilitronów skompensowanych temperaturowo, dla których współczynnik tem- 
peraturowy przy zasilaniu cptymalnym prądem może być mniejszy od 
10—5/9C, Dla porównania, normalne cgniwo Westona ma Współczynnik tem- 
peraturowy 3,7: 10—5/7C. 

w stabilitronach o lawinowym typie przebicia (U: > 6 V) dość często są 
obserwowane w progowej części obszaru stabilizacji anomalie charaktery- 
styki w postaci odcinka o ujemnym nachyleniu. Obszary rezystancji ujem- 
nej, chociaż zwykle bardzo niewielkie, rzędu kilkudziesięciu mV i LA, są 
źródłem znacznych szumów. Typową zależność gęstości skutecznego napię- 
cia szumów przedstawia rys. 1-31, w funkcji wartości napięcia znamio- 
nowego U;. 


1.3. Tranzystory bipolarne 


1.3.1. Budowa i charakterystyki statyczne 


Konstrukcje tranzystorów bipolarnych typu p-n-p i typu n-p-n, przedsta- 
wione schematycznie na rys. 1-32, tworzą dwa złączą p-n z jedną wspó ną 
wąską bazą. Tranzystory p-n-p i n-p-n różnią się w zasadzie jedynie od- 
mienną polaryzacją złączy emiterowych i kolektorowych oraz przeciwnym 
kierunkiem przepływu prądu w identycznych warunkach pracy. Inne róż- 
nice, wynikające głównie z cdmiennego rodzaju nośników mniejszościowych 
wprowadzanych do bazy od strony emitera, nie są kardzo istotne, 


0)  [miter Baza Kolektyr 4) Lmiler_ Baza Kolektor 
EEC 


Ty p-1-p łyp np-n 


8 8 


Rys. 1-32, Budowa i oznaczenia schematowe tranzystorów bipolarnych: a) typu p-n-p; 
b) typu n-p-n 


Po wczesnym krótkim okresie wytwarzania tranzystorów ostrzowych 
i późniejszym okresie wytwarzanią warstwowych tranzystorów stepowych 
o jednorodrej bazie, obecnie niemal wyłącznie są produkowane tranzystory 
dryftowe o domieszkowaniu niejedncrodnym bazy, przeważnie krzemowe 
typu n-p-n, o konstrukcji planarno-epitaksjalnej. 

Kilka przykładów konstrukcji współczesnych krzemowych tranzystorów 
epiplanarnych typu n-p-n, przeznaczonych do pracy w zakresie dużych czę- 
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stotliwości i szybkich przełączeń, przedstawia rys. 1-33. Istotną cechą wszyst- 
kich konstrukcji epiplanarnych jest bardzo mała rezystancja obszaru kolek- 
tora, wynikająca z silnego domieszkowania obszaru podłoża nt. Na szcze- 
gólną uwagę zasługuje przykład c), przedstawiający tranzystor o Kkonstruk- 
cji belkowej wyprowadzeń przystosowanych do bezpośredniego wbudowa- 
nia do obwodów linii paskowych typu mikrofalowego. 


Rys. 1-33, Budowa krzemowych tranzystorów epiplanarnych typu n-p-: a) budowa 
pierścieniowa; b) budowa paskowa; c) budowa belkowa 


Tranzystory mocy mają podobne konstrukcje, przy tym przy dużych po- 
wierzchniach emitera, w celu utrzymania dużej sprawności wprowadzania 
nośników, stosuje się struktury grzebieniowe obszarów emitera i bazy.- 

Zależnie od polaryzacji złączy rozróżnia się cztery podstawowe rodzaje 
pracy tranzystora, zwane stanami: zatkania, przewodzenia aktywnego nor- 
malnego, przewodzenia aktywnego inwersyjnego oraz nasycenia. 

Tranzystor znajduje się w stanie zatkania (jest zatkany), jeżeli oba jego 
złącza są spolaryzowane zaporowo. Przez zatkany tranzystor nie płynie prąd 
(pomijając szczątkowe prądy związane z zerowymi prądami Ip, i IC, złącza 
emiterowego i kolektorowego), czemu odpowiada zerowa koncentracja noś- 
ników nadmiarowych w bazie (rys. 1-34a i rys. 1-35a), 


0) kapan b) Hap.an C) man A) hu an 
N 
|KU X x x 
Ó W O wod W 0 


Rys. 1-34, Rozkład nośników nadmiarowych w bazie domieszkowanej jednorodnie 
przy: a) zatkaniu; b) przewodzeniu aktywnym normalnym; c) przewodzeniu aktywnym 
inwersyjnym; d) nasyceniu tranzystora 
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Tranzystor jest w stanie przewodzenia aktywnego normalnego (jest ak-- 
ywny normalnie), jeżeli złącze emiterowe jest spolaryzowane przewodząco, 
, złącze kolektorowe jest spolaryzowane zaporowo. Rozkłady nośników nad- 
niarowych charakteryzujące ten stan, przedstawione na rys. 1-34b i rys. 
-35b, odpowiadają rozkładom opisanym zależnościami (1-30) i (1-338), przy 
soncentracji brzegowej przy kolektorze równej zeru ze względu na pola- 
'yzację zaporową złącza kolektorowego. W stanie przewodzenia aktywnego 
1ormalnego w tranzystorze p-n-p płynie prąd w kierunku od emitera do 
tolektora, w tranzystorze n-p-n prąd płynie w kierunku przeciwnym. 


a) Ap,ón © 4p,ón a) Ap,An 


0 w o w 0 w 0 w 


Rys. 1-35. Rozkład nośników nadmiarowych w bazie tranzystora dryftowego przy: 
a) zatkaniu; b) przewodzeniu aktywnym normalnym; c) przewodzeniun aktywnym 
inwersyjnym; d) nasyceniu tranzystora 


Stan przewodzenia aktywnego inwersyjnego jest stanem w pewnym 
sensie przeciwnym do stanu aktywnego normalnego, gdyż wówczas złącze 
kolektorowe jest spolaryzowane przewodząco, a złącze emiterowe — zapo- 
rowo. W tym stanie zachodzi transmisja nośników w kierunku od kolek-- 
tora do emitera, czemu odpowiadają rozkłady nośników przedstawione na 
rys. l-34c i rys. 1-35c. Sprawność transmisji inwersyjnej jest na cgół 
wyraźnie gorsza niż transmisji normalnej, w tranzystorze dryftowym jest to' 
m.in. związane z oddziaływaniem pola, które przyspiesza nośniki w kierun- 
ku normalnym i hamuje ich ruch w kierunku inwersyjnym. 

i Oba stany aktywne odznaczają się małymi rezystancjami przyrostowymi 
od strony elektrody emitującej spolaryzowanej przewodząco oraz bardzo 
dużymi od strony elektrody zbierającej spolaryzowanej zaporowo, co wy- 
nika zresztą z charakterystyki złącza p-n. 

5 W tranzystorze znajdującym się w stanie nasycenia (nasyconym) oba 
złącza są spolaryzowane przewodząco, wskutek czego rozkłady nośników 
w tym stanie (rys. 1-34d i rys. 1-354) mają niezerowe koncentracje na obu 
końcach bazy. Stan nasycenia można interpretować jako nakładanie się 
dwóch stanów — transmisji inwersyjnej i transmisji normalnej. Odpowied- 
nio, przyjmując, że obszary emitera i ko!ektora jednocześnie pełnią funkcję 
elektrod emitujących i zbierających, rozkłady nośników w Stanie nasyce- 
hmia można przedstawiać w postaci sumy pewnych rozkładów normalnych 
i inwersyjnych o zerowych koncentracjach brzegowych. Interpretacja ta ma 
znaczenie przy ujęciach teoretycznych stanów statycznych i dynamicznych 
tranzystora, gdyż wszystkie inne rozkłady nośników w stosunku do rozkła-- 
dów przedstawionych na rys. 1-34d i rys. 1-354 mogą być interpretowane: 
jako pewne przypadki szczególne. 
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W stanie nasycenia rezystancje przyrostowe tranzystora od strony emi- 
tera i kolektora są małe. W niektórych zagadnieniach przyjmuje się nawet 
w uproszczeniu, że tranzystor nasycony odpowiada w przybliżeniu zwarciu 
trzech jego elektrod. 

Przybliżony opis charakterystyk statycznych tranzystora można otrzy- 
mać przyjmując, że do prądu żłącza kolektorowego opisanego zależnością 
typu (1-42) dodaje się prąd pochodzący z emitera. W ten sposób dla tranzy- 
stora w układzie wspólnej bazy (OB) otrzymuje się równanie charakterystyk 
kolektorowych normalnych 


lg = Ay Iz—Ico(eXPAUcp—1) (1-77) 


przy czym: A = g/kT; Icy — prąd zerowy złącza kolektorowego; ay — współ- 
czynnik wyrażający sprawność transportu nośników od emitera do kolextora, 
zwany zwarciowym współczynnikiem wzmocnienia prądowego w układzie 
OB w kierunku normalnym; na ogół aN A 1, np. aN = 0 98...0,99. 

Zgodnie z zależnością (1-77), charakterystyki kolektorowe układu OB, 
przedstawione na rys. 1-36, uzyskuje się przez przesunięcie w górę charak- 
terystyki złącza kolektorowego opisanej zależnością (1-42), W obszarze ak- 
tywnym prąd kolektora nie zależy od rapięcia kolektora; przyjmując 
AUCB Ś 0, można dla obszaru aktywnego uprościć zależność (1-77) do postaci 
znanego równania prądu kolektora 


Ig = Aylp+Ico (1-77a) 
Analogicznie można zapisać i przedstawić charakterystyki inwersyjne 


ly = aglc+-Izq(eXP AUpp—1) = ajlc=lg, dla 2Upp KO (1-78) 


b) 


Przewodzenie akiym | Oydlę 
) lz=Glg + 


i mą 
; A AyAI, 
|zętkanie 4a _IE-0 "leo 

UJ” (Charakterystyka złącza j | (i > 
___koiektora i | o ką, 


[0 


Rys. 1-36. Tranzystor p-n-p w układzie 

OB: a) układ podstawowy; b) charak- 

terystyki kolektorowe transmisji nor- 
malnej 
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Rys. 1-37. Tranzystor p-n-p w: układzie 

QE: a) układ podsizawowy; b) charak- 

terystyki kolektorowe transmisji nor- 
malnej 


przy czym: Ipę — zerowy prąd złącza emiterowego; a; — zwarciowy współ-- 
czynnik wzmocnienia inwersyjnego. 

Przy tych samych wartościach prądu wejściowego charakterystyki in- 
wersyjne są bardziej zagęszczone niż charakterystyki norma.ne, gdyż zwykle 
aN > al (np. ar 2 0,2...0,7). 
| Jeżeli nie zachodzi potrzeba odróżniania transmisji normalnej i inwer- 
'syjcej, przyjmuje się za charakterystyczną dla tranzystora wartość współ- 
czynika wzmocnienia « = aN. 

Najczęściej siosowanym układem pracy tranzystora jest układ wspól- 
nego ernitiera (OE), w którym napięcia są odniesione do potencjaiu emitera 
(rys. l-37a). Charakterystyki kolektorowe układu OE dia kierunku trans- 
misji normalnej przedstawiono na rys. 1-37; parametrem charakterystyk 
jest prąd bazy IB, stanowiący różnicę między prądem emitera a pradem ko- 
łektora 


Ig =Ig—lc (1-79) 


W obszarze aktywnym prąd kolektora w układzie OE nie zależy od napię- 
cia kolektora. Zależność prądu kolektora od sterującego prądu bazy mcżna 
uzyskać na podstawie (1-77a) i (1-79) 


1ę = Aylg+tBy+D Ica (1-80) 


przy czym AN=fo"aN/fl—aN — zwarciowy współczynnik wzmocnienia 
prądowcgo w układzie OE. 

Układy OB i OE różnią się zasadniczo, przede wszystkim wartością 
wzmocnienia prądowego (przy typowej wartości aN 40,99, wartość PN 
m 100), a również ocwracaniem fazy wzmacnianych przyrostów prądów wej- 
ściowych oraz odmiennym ukształtowaniem charakterystyk w obszarze na- 
sycenia. 

W zakresie nasycenia w układzie OE napięcis koexior-emiter UCES 
wynika z różnicy napięć na przewodzących złączach ko!ekiora i emitera, 
1 jest przeciętnie rzędu 0,1...0,5 V. 

Bardziej ogólny zepis charakterystyk tranzystorów bipoiarnych uzys- 
kuje się na podstawie modelu tranzystora zaproponowanego przez Ebersa 
i Molla [15], przedstawionego na rys. 1-38 (w schemacie tym zostały wy- 
odrębnione rezystancje obszarów doprowadzeń Ty, Tp'> To). 


Lę 
a Zziernnie 


Rys. 1-38. Schemat przepływu prądów normalnych i inwersyjnych w tranzystorze p-n-p' 
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Zasadniczą ideą Ebersa i Molla jest przyjęcie stanu nasycenia za stan 
najbardziej ogólny dla tranzystora Oraz rozważenie tego stanu przy zało- 
żeniu, że w bazie zachodzi jednocześnie transmisja normalna i transmisja 
inwersyjra. Zgodnie z tym przyjmuje się, że zarówno emiter jak i kolektor 
pełnią jednocześnie funkcję elektrody zbierającej i elektrody emitującej, 
co znajduje bezpośrednie odbicie w układzie równań na prądy wypadkowe 
emitera i kolektora. Posługując się schematem przepływu poszczególnych 
składowych prądu przedstawionym na rys. 1-38, można prądy emitera i ko- 
"lektora przedstawić w postaci odpowiednich sum prądów emitowanych przez 
„emiter i kolektor (I, i 74) i prądów zbieranych (ajlz i aN14) 

Ig =1h—agl, (1-81a) 
Ig = OyI4I, (1-81b) 

Prądy emitowane zależą od napięć emiter-baza i kolektor-baza, zgodnie 
"z równaniem diody (1-42): 

1, = Iy(exP AU geg. —1) (1-82a) 

1, == Iqy'exp AU Gig — 1) (1-82b) 
Ponieważ złącza emiterowe i kolektorowe są położone blisko siebie i wza- 
jemnie oddziałują, prądy ly i Iqs nie są równe zerowym prądom tych złączy 
Ip, i Ic, są jednak do tych prądów proporcjonalne. Współczynniki pro- 
porcjonalności można łatwo wyznaczyć. Na przykład jeżeli zastosować © 
w obwodzie kolektora dostatecznie dużą polaryzację zaporową (exp AUGg 4 
Ś 1), to przy przerwanym obwodzie dla prądu emitera (Ip = 0) w obwodzie 


kolektora popłynie prąd IC = Icy. Podstawiając te dane do układu równań 
(1-81) i (1-82) uzyskuje się 


7 
lęg 5 — 0—- (1-83a) 


Podobnie postępując dla obwodu emitera znajduje się 


I 
lą = 89 — (1-83b) 
1-04 0% 


Podstawiając (1-82) do (1-81) z uwzględnieniem (1-83) uzyskuje się następu- 
„jący zapis charakterystyk statycznych tranzystora: 


1 , AJ 7 
Ip = ————— Jp(expAUprgy—1)—  —- — —— TęqtexD AUGrpi — 1 
RBD 4 Fo(£xP AUprp— 1) SA O NAPOB ) 
(1-84a) 
a 1 
Ig = NJ, (ERP AU pogo —1)— ———1— 1 (EXP AU ogr —1 
GS, OSPATEG ) oma, ARZEVCR ) 


(1-84b) 


Godne podkreślenia jest to, że powyższy zapis charakterystyk powstaje i 
przy zastosowaniu takich parametrów jak współczynniki: zwarciowych 
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(wzmocnień i prądy zerowe złączy, które są łatwo mierzalne. Oczywiście, 
„analogiczną postać zapisu można uzyskać przez klasyczne rozwiązanie rów- 
nania dyfuzji z określonymi warunkami brzegowymi. 
: Można dowieść [15], że dla tranzystorów bez pola w bazie, niezależnie 
ód ich geometrii, jest spełniona proporcja 

SN 1co 

map = — (1-85) 
która umożliwia dalsze uproszczenie układu równań (1-84) przez wyelimi- 
nowanie prądu IE (bądź ICy) np. do postaci: 


ay 1 
Ip = ———— [4 | —— LU pugr—1)— A | 1-86 
E 1-ay 0 o| AN (exp Up B )--(exp UCB ) ( a) 
1g=- A Ięylay(exp AU pyp, — 1) — (Exp AUcegr—1)] _ (1-86b) 
TAN AI 
Równania te mogą być również sprowadzone do znanej już postaci rów- 
nań: ; 

Ig = aj10+ Ipqfexp AU pig —1) (1-77) 
1g=eayIlg—Icq,(exp AUc.g' —1) (1-78) 


której odpowiada łatwy do zapamiętania schemat zastępczy przedstawiony 
na rys. 1-39. 


leg 1 m lea" 
— 


Ę 
B 


Rys. 1-39. Ogólny schemat zastępczy tranzystora p-n-p dla składowych stałych 


Na podstawie modelu Ebersa-Molla zostaną obecnie rozpatrzone zasad- 
micze właściwości tranzystora przy pracy w obszarach zatkania, przewodze- 
nia aktywnego i nasycenia. 

W stanie zatkania exp AUp.g. Ś 1, exp AUc:g: Ś 1, a więc prądy tranzy- 
sstora w zatkaniu IEz, Icz, IBz wynoszą 


1 Bi 1 Bi 
lęz = ak jeju RER PE 1-87a) 
EZ Oy; Bn+8,+1 co aq By+Br+1 Eo ( 
jas 2 (1-87b) 
CZ Bntfrtl © 
1 BN+AI 
ME od p w EZAAL cj (1-876) 
B Ez" 1cz ay. Bu+ArL co » 
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Pizy czym 


By = —NI__ (1-88) 


Z powyższego wynika, że przy zatkaniu prądy emitera i bazy są ujemne 
(płyną w przeciwnym kierunku niż w stanie aktywnym). W typowych wa- 
runkach wartość «N jest bliska jedności, a wartość «j jest wyraźnie mniejsza 
od jedności i można z reguły przyjąć wartości prądów: 


Iz=0  lcz=lce  Igz=— lc (1-89) 


Prądy te nie powinny zależeć od wartości napięć polaryzacyjnych, w rze- 
czywistym tranzystorze jednak są one od napięć zależne, m.in. poprzez 
upływności złączy, które w schemacie zastępczym tranzystora zatkanego 
(rys. 1-40a) są reprezentowane rezystancjami Rgi Rc. 

Przy przewodzeniu aktywnym exp AUp.g > 1, exp AUc,g, Ś 1. Dla tego 
obszaru najwłaściwsze jest przedstawienie prądów tranzystora w postaci 
(rys. 1-40b): 


Ię = Oy Igtlc (1-90a) 
Gy71) 671) (64108; 
p = —— I po(eXp AU pp 1) ———-1 (1-90b) 
E BntBr+1 Eo EB Bu+Brt1 Co 
1ę 1% 
Ig = Sa. = KE (1-90c) 


W schematach zastępczych a) i b) tranzystorów zatkanego i przewodzącego 
aktywnie pominięto rezystancje r, ir... które są na ogół bardzo małe. 

Przy pracy w obszarze nasycenia rezystancje od strony emitera i kolek- 
tora są bardzo małe, w przeciwieństwie do występujących przy pracy w ob- 
szarze zatkania. Dlą tego obszaru przyjęto (rys. l-40c) za zmienne zależne 
nie prądy, lecz napięcia na złączach, gdyż przy pracy w tym zakresie prądy 
są zwykle wyznaczone przez zewnętrzne napięcia i impedancje Źródeł ste- 
rujących. ; 

Tranzystor wchodzi w obszar nasycenia, gdy prąd emitera przekroczy 
wartość IclxN. Wprowadzając jako miarę głębokości nasycenia współczyn- 
nik przesterowania 


I 
K= GT ay21 (1-91) 


[e; 
można zgodnie z zależnościami (1-77) wyrazić napięcia złączowe jako: 


I $ 
Up = m |-rG-» zę | (1-92b) 
[e] 
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W schemacie zastępczym tranzystora nasyconego należy na- ogół 
uwzględniać rezystancje doprowadzeń r, i rę. (rys. 1-40c), gdyż spadki na- 
pięcia-na nich przy dużych prądach mogą być porównywalne z napięciami 
na złączu. 


b) (Bw+1UBr+1) 
Ą BntBi +1 


Ięg (exp A Ugg'—1) 


Qyle 


7) Ura 
(Bn+1) Br I 15 
BntArtt "9 a 
8 
c) 
CZA gg! 
+ — , 
E l — ł 8 LIM 
rę re 
re 
Ig 
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Rys. 1-40. Uproszczone schematy zastępcze tranzystora p-n-p dla składowych stałych: 
a) obszar zatkania; b) obszar przewodzenia aktywnego; c) obszar nasycenia 


Na podstawie zależności (1-92) można wyznaczyć napięcie szczątkowe 
kolektor-emiter UCĘ = UCB"UEB dla tranzystora w nasyceniu (z dokład- 
nością do spadków napięcia na rezystancjach rę; i rę). Dla głębokiego nasy- 
„cenia (K % 1) napięcie to nie zależy od prądu ani od współczynnika przeste- 
rowania i wynosi 


1 1 
U. A — naj RE m 5 -9 
CES 5 7 dań 48, (1-93a) 
Na granicy obszaru nasycenia (K = 1, Ugyp, = 0) napięcie szczątkowe 


1 
UcEs 5: ln 


———— 1-9 
4 1 Ic FM) 
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Wprowadzając współczynnik przesterowania w układzie OE 


Kp = NE > =1 (1-94) 


Ic 
napięcie nasycenia UcEs można określić następująco (przy IB > Ice, IE Oraz 


przy pominięciu spadków napięcia na rezystancjach Tę» r): 


Kzp-1 
U cps h in E (1-93c) 


Kp 0 e 


Z zależności (1-93) wynika, że napięcie kolektor-emiter tranzystora silnie 
nasyconego jest mniejsze, gdy a, jest większe (zbliżone do jedności). 

Należy stwierdzić, że przyjęte powszechnie wyznaczanie granic obszaru 
aktywnego jako miejsc, w których napięcie na złączu emiterowym lub ko- 
lektorowym staje się równe zeru, może być kontrowersyjne. Na przykład, 
można wykazać, że tranzystor jest jeszcze aktywny (tzn. wzmacnia) nawet 
przy stosunkowo dużych napięciach dodatnich na złączu kolektorowym [16]. 
Dlatego też w rzeczywistych układach często wymaga się, aby zatkanie bądź 
nasycenie było dostatecznie głębokie. 


Kierunek 
normalny 
Ue 


4b(8,1) 


Kierunek inwersyjny 


Rys. 1-41. Charakterystyki kolektorowe tranzystora p-n-p w układzie OE dla kierunku 
normalnego i kierunku inwersyjnego 


Obszary zatkania, przewodzenia aktywnego i nasycenia występują za- 
równo przy normalnym jak i przy inwersyjnym przewodzeniu tranzystora. 
Dla układu OE jest możliwe wspólne przedstawienie charakterystyk kolek- 
torowych dla kierunku transmisji normalnej i inwersyjnej (rys. 1-41), ze 
względu na wspólny parametr, jakim jest prąd bazy. Teoretycznie charak- 
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terystyki te można opisać odpowiednio przekształcając równania (1-86), 
a mianowicie: 


1 
ef "aj SP UC) Ig+(BN-D exp AU gp) Icy 
1ę= a 3 (1-95) 
1+ M exp AU pp 


__ Osobliwością charakterystyk opisanych równaniem (1-95) jest to, że 
punkt przecięcia charakterystyk nie leży w początku układu współrzędnych, 
lecz w pewnym punkcie F o współrzędnych: 


By+1 
róg ahci OPI (1-96a) 


Up = ln az — ER (1-96b) 

Kształt charakterystyk tranzystora w obszarze małych sygnałów (rys. 
1-42a) oraz wartość współrzędnych punktu F mają istotne znaczenie przy 
pracy tranzystora jako przetwornika małych sygnałów prądu stałego na 
sygnały zmienne w układzie dwukierunkowego klucza. Wówczas współrzęd- 
ne IF i UF określają szczątkowe wartości napięcia zmiennego przy zerowym 
sygnale wejściowym, a zmiany tych współrzędnych są przyczyną dryfu 
sygnału niezrównoważenia. Z tego względu jest korzystna praca w połą- 
czeniu inwersyjnym, gdyż współrzędne analogicznego punktu przecięcia cha- 
rakterystyk są wówczas znacznie mniejsze (we wzorach (1-95) i (1-96) należy 
dla połączenia inwersyjnego zmienić miejscami indeksy C i E oraz Ni 1). 


0) | ( 


b) Ha ue=0 
<Q 


(By+1) Iro 


Bn+Br+1 


(expRUę-i 


lęg 
ERA A> 4 "UgE 
out Tarriaj | a 
inersjny fee _ 
A Byzgńikę 


Rys. 1-42. Charakterystyki statyczne tranzystora p-n-p w obszarze małych napięć 
i prądów: a) kołektorowe; b) wejściowe 


Ponieważ w obszarze inwersyjnym kolektor pełni funkcję emitera, za- 


tem przyrosty prądu kolektora i bazy mają się w stosunku (f;+1), a nie 
fi Qub BN, jak w obszarze normalnym). 
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Na rysunku 1-42b przedstawiono charakterystykę wejściową tranzystora 
w układzie OE. Przy normalnych polaryzacjach kolektora prąd bazy jest 
mniejszy niż przy polaryzacjach inwersyjnych. Równanię charakterystyki 
ma postać 


BN+Bl 


1g Bi 
Ig m Bn+órt 1 | ay + (BN+1)exp ies | exp AUpB = =] 


(1-97) 
Charakterystyki rzeczywistych tranzystorów różnią się, niekiedy dość 
znacznie, od charakterystyk idealizowanych wykreślonych na podstawie 
równań Ebersa i Molla. Największe odstępstwa obserwuje się przy pracy 
w obszarze powielania lawinowego złącza kolektorowego, gdzie charakte- 
rystyki ulegają znacznemu zakrzywieniu (rys. 1-43). Kształt charakterystyki 
może być opisany analitycznie przez zastosowanie zwarciowego współczyn- 
nika wzmocnienia prądowego 


Ay = AM (1-98) 


przy czym M — współczynnik powielania lawinowego nośników w złączu 
kolektora. a 


9 h [0 d 


i 
I 
i 
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Rys. 1-43. Charakterystyki kolektorowe tranzystora w zakresie dużych napięć: a) dla 
układu OB; b) dla układu OE 


Zależność współczynnika powielania od napięcia zwrotnego U jest naj- 
częściej aproksymowana wzorem 


= (1-99) 


w którym: UB — napięcie przebicia złącza kolektorowego, zależne od stopnia 
domieszkowania, rzędu kilkudziesięciu woltów; n — stała ustalona w drodze 
doświadczalnej, o wartości 3...6 w przypadku germanu oraz 2...4 w przy- 
padku krzemu. i 
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Dla układu OB. równanie prądu kolektora z uwzględnieniem powielania 
lawinowego ma postać 


1. = aMIp+MIcę (1-100a) 
natomiast dla układu OE postać 
i aM M 
1, = — I I, 1-100b 
CHq_aMm B* 1-aM © ć ) 


Przebicie lawinowe ogranicza maksymalną dopuszczalną wartość na- 
pięcia kolektora do wartości równej co najwyżej napięciu przebicia złącza 
kolektorowego Up. W układzie OE poza napięciem Up występuje jeszcze 
jedno charakterystyczne napięcie kolektora U,, przy którym współczynnik 
GM = 1, a współczynnik 

aM 

1—aM 

staje się nieskończenie duży. Przy napięciach kolektora zawartych między 
U, a Ug współczynnik wzmocnienia ŚM jest ujemny, co łącznie z określo- 
nym charakterem zależności M(UCE) powoduje, że w obszarze tym wystę- 
puje ujemne nachylenie charakterystyk, wykorzystywane często do celów 
generacji impulsowej. Ujemne nachylenie występuje jedynie dla ujemnych 
prądów bazy spełniających warunek 


Em = (1-101) 


I 
Ip <——- (1-102) 


Wartość napięcia U, można wyznaczyć na podstawie zależności (1-98) i (1-99) 
U, =Ugl-1)' (1-103) 


Przy typowych wartościach a = 0,95 i n=3 napięcie U, = 0,3TU5p. 

Prócz powielania lawinowego na przebieg charakterystyk pewien wpływ 
wywiera zależność współczynnika wzmocnienia od prądu oraz napięcia ko- 
lektora (przez modulację szerokości bazy). W zakresie powielania lawinowego 
zmniejszanie się wartości « ze wzrostem natężenia prądu powoduje, że gra- 
nica U, nie jest stała i zależy od wartości prądu. Zjawisko modulacji bazy 
prowadzi do zwiększenia wartości « przez zmniejszenie skutecznej szerokości 
bazy. W skrajnym przypadku modulacja szerokości bazy może być tak duża, 
że obszar bazy zostaje całkowicie zlikwidowany jeszcze przed osiągnięciem 
napięcia przebicia lawinowego. Zjawisko to również powoduje gwałtowny 
wzrost prądu kolektora i jest nazywane przebiciem skrośnym bazy (ang. 
punch — through). 

Zjawisko przebicia napięciowego występuje również przy polaryzacji 
zwrotnej złącza emiterowego. Jest to szczególnie widoczne przy tranzysto- 
rach o bazie niejednorodnie domieszkowanej, dla których napięcie przebicia 
złącza emiterowego jest na ogół małe, ok. 5..8 V, a dla tranzystorów pew- 
nych typów nawet poniżej 2 V. 

W niektórych typach tranzystorów mocy w zakresie dużych napięć i du- 
żych prądów następuje: szybki przeskok punktu pracy (rys. 1-44) do zakresu 
małych napięć, rzędu 1 V. Zjawisko to nosi nazwę przebicia wtórnego, w od- 
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różnieniu od przebicia lawinowego, które jest często nazywane przebiciem 
pierwotnym, Przebicie wtórne w wielu przypadkach prowadzi do nieodwra- 
calnych, szkodliwych zmian w tranzystorze i jest częstą przyczyną uszkodzeń 
tranzystorów pracujących w impulsowych układach z indukcyjnością w ob- 
wodzie kolektora, np. w układach sterowania pamięci magnetycznych, W me- 
chanizmie przebicia wtórnego główną rolę ma początkowy nierównomierny 
rozkład prądu w przekroju złącza emitera, który przy występowaniu powie- 
lania lawinowego ma tendencję do pogłębiania się. W wyniku następuje 
lokalne punktowe przegrzanie i stopienie materiału, objawiające się na 
zewnątrz zwarciem kolektora z emiterem. 


t) 


Gtszar przećicia, wtórnego 


——— ——- 
j Ucę 
CR 


R ——lko 


Rys. 1-44. Charaktery- Rys. 1-45. Zależność prądów IC, Ip, IĘ od napięcia wej- 
styka kolektorowa typo- ściowego UgĘ na granicy obszarów zatkania i przewo- 


wa dla obszaru wtórne- dzenia: a) charakterystyki teoretyczne; b) charakte- 
go przebicia rystyki rzeczywiste krzemowych tranzystorów epipla- 
narnych 


W zakresie małych prądów j napięć przebieg charakterystyk rzeczywi- 
stych tranzystorów różni się od charakterystyk wykreślonych na podstawie 
równań Ebersa i Molla, głównie ze względu na znaczne zmniejszanie się 
współczynników «N i ar. Jest to szczególnie widoczne w przypadku współ- 
czesnych tranzystorów krzemowych p!anarno-epitaksjalnych (rys. 1-45), dla 
których na granicy stanu aktywnego i stanu zatkania prąd bazy może być 
nawet większy od prądu kolektora przy aN < 0,5. 

Wymienione wyżej odstępstwa charakterystyk rzeczywistych od teore- 
tycznych powodują, że w praktyce równania Ebersa i Mollą są stosowane 
niemal wyłącznie w sferze rozważań teoretycznych. Do obliczeń projekto- 
wych najbardziej właściwe jest posługiwanie się odpowiednim kompletem 
charakterystyk statycznych danego typu tranzystora, określonych przez do- 
konywanie pomiarów w różnych warunkach pracy. Przykład takiego kom- 
pletu charakterystyk i danych dla rodziny tranzystorów przełącznikowych 
2N3605A, 2N3606A, 2N 3607 zawiera Dodatek 1 na końcu książki. Często jest 
również stosowana aproksymacja charakterystyk rzeczywistych odcinkami 
linii prostych; przykładem takiej aproksymacji są charakterystyki zamie- 
szczone na rys. 1-53. | 
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Co się tyczy zależności charakterystyk statycznych tranzystorów bipo- 
larnych od temperatury, jest ona charakteryzowana zwykle przez zależności 
temperaturowe napięcia emiter-baza UpB w stanie przewodzenia, prądu ze- 
rowego IC, oraz współczynnika wzmocnienia $. 

Zależności temperaturowe pierwszych dwóch wielkości są identyczne 
z zależnościami temperaturowymi napięcia przewodzenia i prądu zerowego 
konwencjonalnej diody, scharakteryzowanymi w p. 1.2.1.1. 

Trudniej jest określić zależność temperaturową 6, gdyż wartość tego 
współczynnika jest wypadkową szeregu różnych nakładających się procesów 
fizycznych. Doświadczalnie stwierdza się, że przy niezbyt dużych tempera- 
turach wartość 8 w zakresie średnich prądów wzrasta wraz z temperaturą, 
z szybkością ok. 1 ... 29/0/?C. 


1.3.2, Charakterystyki dynamiczne 


13.2.1. Podstawowe zależności ładunkowe. Analiza odpowiedzi impulsowych 
tranzystora, w szczególności analiza stanów przejściowych towarzyszących 
szybkiemu przełączaniu, może być sprowadzona do zagadnienia analizy pro- 
cesów gromadzenia i usuwania ładunków w powiązaniu z przepływającymi 
przez tranzystor prądami. 

W tranzystorze bipolarnym ładunki są gromadzone w obszarach bazy 
i obszarach barier (pojemnościach złączowych). Ponieważ zależności opisu- 
jące gromadzenie ładunku w bazie są odmienne od zależności dotyczących 
gromadzenia ładunku w barierach, dla ułatwienia wstępnych rozważań wy- 
odrębnia się zwykłe strukturę tzw. tranzystora wewnętrznego (ang. intrinsie 
transistor), która jest związana wyłącznie z procesami transportu i groma- 
dzenia nośników w bazie. Inne zjawiska wchodzą w skład struktury ze- 
wnętrznej tranzystora. W ten sposób ewentualny schemat zastępczy tran- 
zystora może być przedstawiony jak na rys. 1-46, gdzie pojemności złączy 
kolektorowego i emiterowego Cjc i Cje wraz z rezystancją bazy ry, (i ewen- 
tualnie z rezystancjami r, i r.) tworzą strukturę zewnętrzną. 

Podstawowe zależności dla tranzystora wewnętrznego można uzyskać 
całkując równania ciągłości (1-16) w obszarze bazy, W przypadku tranzy- 


Tranzystor wewnętrzny 


| Rys. 1-46. Schemat tranzystora bipolarnego z wydzieleniem tranzystora wewnętrz- 
nego 
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stora p-n-p uzyskuje się w ten sposób równanie wiążące wartości chwilowe 
ładunku gromadzonego w bazie Q; i prądów żę oraz i. (analogiczne do rów- 
nania (1-63) dla diody) 


i ad 
1,(00—2,(W) = i—i, = 2 ALS A y=1 (1-104) 
z 
Ponieważ i, —ż, = ż,, więc zależność (1-104) można zapisać w postaci 
dQ; Q 
yy =—- + —- 1-105 
% dt * c ( ) 


która wyraża równowagę zewnętrznego prądu i, bazy z prądami wyraża- 
jącymi osadzanie (dQb/dt) i rekombinację (Qb/z) nośników mniejszościowych 
w bazie. 

Drugie podstawowe równanie polega na wykorzystaniu zależności (1-36) 
do określenia chwilowego prądu kolektora ż., poprzez chwilową wartość 
ładunku Qb i czas przelotu tę; 


i, =—> (1-106) 


Przez dodanie (1-105) i (1-106) uzyskuje się równanie wiążące wartość Q 
z prądem emitera i 


i = iotip = —,— + (--- + 7) ©% (1-107) 


Równania (1-105), (1-106) i (1-107) stanowią podstawę analizy stanów przej- 
ściowych w tranzystorach bipolarnych. W ogólnym przypadku równania te 
mogą być zapisane oddzielnie dla transmisji normalnej i transmisji inwer- 
syjnej. Powstaje wówczas układ równań o sześciu parametrach (wprowadza 
się czasy życia TN, ji czasy przelotu tęN i tyg), który jest szczegółowo omó- 
wiony w Dodatku 2 na końcu książki. 

Przy rozważaniu stanów przejściowych z zastosowaniem przekształcenia 
Laplace'a i metod rachunku operatorowego często są stosowane tzw. współ- 
czynniki zwarciowego wzmocnienia prądowego. Wielkości te mogą być 
łatwo określone na podstawie zależności (1-108) do (1-110) stanowiących od- 
powiedniki równań (1-105) do (1-107) w dziedzinie zmiennej zespolonej (s — 
operator Laplace'a): 


1 
OEZZOWE (1-108) 
( 
148) = AA (1-109) 
ty 
ETA 
1) = +oR= Q(s) (1-110): 


fi 
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Współczynnik zwarciowego wzmocnienia prądowego tranzystora we- 
wnętrznego w układzie OB może być określony jako: 


Ę KJ 15: ; 
1, ty; 
o4(8) = a. = Thin mł (1-111) 
1(S) 15 Tły; + s 
Tęty Og 
a dla układu OE jako 
K 
I4(S ta 
DELE R (1-112) 
14(5) 1-s7 1+ s 
© gi 
przy czym: 
z Bo 
= = 1-113 
W Pó 1+8 h ) 
z A 
= —— z 1-114 
= SG (1-114) 


— wartości modułowe oj(jw) i B;(jo) w zakresie małych częstotliwości 


04 = Lufy = i = (B,F1)wp, | (1-115) 
t 
1 Wy, 
at JEGK ZET (EMO 


— graniczne częstotliwości kątowe współczynników a; i i. 

Powracając do zagadnienia opisu ładunkowego tranzystora, na podsta- 
wie .schematu ogólnego z rys. 1-46 i równań (1-105) do (1-107) zewnętrzne 
prądy ie, ic oraz ży można wyrazić następująco: 


| _ dQ, | dQ, 
,= > 1+89 + dt Lakor: (1-117) 
SB. 090 
LAG tę dt (1-118) 
i d A(Q,+Q,) 
y=tt= =. * zd wę a Że (1-119) 


Analiza stanów przejściowych w tranzystorze na podstawie przedsta- 
wionego wyżej układu równań jest w ogólnym przypadku utrudniona, ze 
względu na nieliniowe zależności ładunków Qe i Qc oraz prądów i, iż. od 
napięć złączowych ug i u.,.. Dlatego w przypadku sygnałów o małych am- 
plitudach korzysta się z uproszczonych liniowych schematów zastępczych, 
a w przypadku przełączania tranzystora dużymi sygnałami — z uproszczo- 
nych modeli ładunkowych. 
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1.3.2.2. Schematy zastępcze tranzystorów bipolarnych. Przy sterowaniu tran- 
zystora małymi sygnałami, mającymi charakter przyrostów prądów i napięć 
złączowych, można w zakresie aktywnym rozważać odpowiedzi impulsowe 
tranzystora na podstawie jego małosygnałowych schematów zastępczych. 

Małosygnałowy schemat zastępczy tranzystora w układzie OB przedsta- . 
wiony na rys. 1-47 zawiera elementy schematu zastępczego złącza p-n przed- 
stawionego na rys. 1-13; występuje w nim konduktancja dyfuzyjna złącza 
emiterowego ge proporcjonalna do stałego prądu emitera IE 


a 


m. ME 1-120 
Je KT E ( )) 
oraz pojemność dyfuzyjna Cde, przy czym 
METAN (1-121) 


Czas przelotu ty; jest prawie stały w szerokim zakresie zmian prądu IE; 
stąd wynika, że pojemność Cde jest również proporcjonalna do prądu IE. 
W schemacie występują pewne wartości średnie pojemności złączowych ko- 
lektora i emitera C;c i Czę oraz sterowane źródło prądowe o wydajności prą- 
dowej ; 


G9 Ją Uępr(S) = «;(8) I4(8) (1-122) 


<harakteryzującej tranzystor „wewnętrzny”. 

Schemat zastępczy tranzystora w układzie OE przedstawią rys. 1-48. 
Stała czasowa konduktancji i pojemności dyfuzyjnych w tym schemacie 
jest równa czasowi życia z. Wydajność prądowa źródła sterowanego 


% Ją Uprę(5) = 8;(8) I,-(8) (1-123) 


w tym układzie jest, podobnie jak i w układzie z rys. 1-47, uzależniona od 
napięcia U, = —Ugy. 

Ponieważ występujące w obu schematach zastępczych źródła prądowe 
mają charakterystyki częstotliwościowe opisane przez charakterystykę czę- 
stotliwościową napięcia U,,., a ta zależy od bocznikującego wpływu pojem- 
ności złączowej Cje w stosunku do pojemności dyfuzyjnej Cde, zwarciowy 


Rys. 1-47. Schemat zastępczy tranzystora Rys. 1-48. Schemat zastępczy tranzy- 
bipolarnego w układzie OB dla sklado- stora bipolarnego w układzie OE dla 
wych zmiennych składowych zmiennych 
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współczynnik wzmocnienia prądowego dla układu OB można opisać za po- 
mocą zastępczej kątowej częstotliwości granicznej 


Oy, 
wj = FE = |= go 0 (1-124) 
Cge FCje (1 Cie 14- ie j 
ti + [6] 
Cze ; de 
W przybliżeniu, przy pominięciu wpływu Ty 
1.(s a 
sia mam 1 p (1-125) 
148) |Ucp(s)=0 1+ -> 


di 


Podobnie dla układu OE, gdzie występuje bocznikujący wpływ obu po- 
jemności złączowych Cje i Cje, zwarciowy współczynnik wzmocnienia prą- 
dowego może być opisany zależnością 


1,6) Ka 
B(8) = > a > 
I,(S) |Ucęls)=0 PRZE 
Og 
przy czym 
SET Ę TOR 5 7 ć -;6 
de "je Tic z(14 Cje Cge. 1+ _<je" -je_ 

de Cae 


(1-126) 

Wartości kątowych częstotliwości granicznych 04 i Gg zależą od war- 
tości prądu IE poprzez pojemność dyfuzyjną Cde. 

Dla układu OE jest określana częstotliwość ję; jako iloczyn 5, j, (pole 
wzmocnienia). Jest to częstotliwość mniejsza od częstotliwości h dla ukła- 
du OB (ze względu na dodatkowy wpływ pojemności C;.), jednak w zakresie 
dużych prądów, gdy dominuje wpływ pojemności dyfuzyjnej Cge, praktycz- 
nie f,s= fy. 

W zakresie małych prądów emitera Ip może wystąpić bardzo poważne 
zmniejszenie częstotliwości granicznych ©; i p, gdyż wówczas pojemność 
dyfuzyjna jest mała i wpływ pojemności złączowych jest decydujący. 

Przy niektórych zastosowaniach, np. przy analizie procesów regenera- 
cyjnych, są potrzebne skrajnie uproszczone schematy zastępcze, uwzględ- 
niające jedynie zasadnicze właściwości dynamiczne tranzystora. Na rys. 1-49 


duęgł 
diem 


ię m BD loTe 


|Bozzz 
KOZY 
Rys. 1-49. Uproszczony schemat zastępczy 


tranzystora bipolarnego z opisem ładun- z 
kowym E 
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przedstawiony jest schemat tranzystora z opisem prądów poprzez ładunek © : 
gromadzony w bazie i pojemności złączowej Cc; opis ten odpowiada układowi 
- równań (1-117) do (1-119), przy pominięciu wpływu pojemności złączowej 
emiterowej jako mało istotnego w zakresie dużych prądów i wprowadzeniu i 
zastępczej stałej czasowej życia zy. Pomijając w obwodzie wejściowym na- 
pięcie u, wobec większego spadku napięcia na rezystancji r, oraz ozna- 
czając u, "u SU, U, = u,» MOŻNa schemat ten przedstawić w postaci 
jak na rys. 1-50a. s 


a 4,d 
) KTM rj Ga bę 


Rys. 1-50. Uproszczone schematy zastępcze tranzystora dla szybkich przebiegów: 
a) opis w dziedzinie zmiennej czasu; b) opis w dziedzinie zmiennej zespolonej przy- 
stosowany do potrzeb rachunku operatorowego 


Dalsze upraszczające przekształcenie tego schematu dla potrzeb opisu 
operatorowego może być dokonane przez wyeliminowanie ładunku Q. 
Przekształcając wyrażenie na prąd ży(t) uzyskuje się 


LG) = >. +sQ (s)+sC,U,(s) (1-127a) 


skąd 
Q(s) = 14; 0 -sC.U.(5)] (1-127b) 


Określając wydajność 2, - az w schemacie z rys. 1-50a za 
pomocą (1-127b) znajduje się, że wyrażeniu 


Q6) „8 _ Bśle y, 
bo To 1--STo 16) +STo 43 


odpowiada źródło prądowe o wydajności 0 I,(s) oraz dołączona równo- 
o 


legle impedancja, reprezentująca szeregowe połączenie pojemności f,Cc i re- 
zystancji rę/foCc F tt/Ce = UwęCc (rys. 1-50b). 

Pojawienie się dodatkowej gałęzi impedancyjnej na wyjściu wynika ze 
sprzężenia zwrotnego w tranzystorze poprzez pojemność C.. Stała czasowa 
tej impedancji jest równa rę, a więc jest stosunkowo duża. Dlatego przy obli- 
czeniach uproszczonych dla szybkich przebiegów duża pojemność foCe może 
być potraktowana jako zwarcie. 

/4 powyższych rozważań wynika, że pojemność złączowa kolektorowa Ce 
ma nader istotne znaczenie, gdyż poza oddziaływaniem na wartość częstotli- 
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wości granicznej i bezpośrednim wpływem bocznikującym na wyjściu, 
określa również poprzez sprzężenie zwrotne rezystancję wyjściową 1/oiCe 
tranzystora w zakresie dużych częstotliwości i szybkich przebiegów. 

Przedstawione wyżej małosygnałowe schematy zastępcze stanowią pod- 
stawę rozważań impulsowych odpowiedzi zasadniczych typów wzmacniaczy 
tranzystorowych omawianych w rozdz. 2 oraz rozważań szybkich procesów 
w ukłądach regeneracyjnych omawianych w rozdziałach poświęconych ukła- 
dom multiwibratorowym i generatorom samodławnym. 


1.3.2.3. Przełączanie tranzystorów bipolarnych, Jedną z podstawowych cech 
tranzystora bipolarnego jest możliwość realizowania w granicznych stanach 
nasycenia i zatkania charakterystyk zbliżonych do charakterystyk przełącz- 
nika (klucza) w stanach zamknięcia i otwarcia (rys. 1-51), Jako przełącznik 
tranzystor jest stosowany zwykle w układzie OE, ze względu na dwukie- 
runkowość charakterystyk i łatwość sterowania wobec dużego wzmocnienia 
prądowego. Mniejsza szybkość działania układu OE jest kompensowana od- 
powiednio silnym przesterowaniem. 


a) b) łe 
I Ue  Masycenie | 
h sej, 
Rę 
Ra lą Ue 
K 
b 


Rys. 1-51, Porównanie charakterystyk rzeczywistego przełącznika (a) z charakterysty- 
kami tranzystora bipolarnego w układzie OE (b) 


Podstawowy układ klucza inwertorowego w układzie OE z obciążeniem 
'rezystywnym przedstawiono na rys. 1-52. Statyczne punkty pracy Qi M 
tranzystora zatkanego i nasyconego mogą być wyznaczone na podstawie 
charakterystyk statycznych bazowych.i kolektorowych (rys. 1-53) w sposób 
podobny jak dla przypadku przełączania diody (rys. 1-18). 


+t + 
T 
14 
| | al Ke 3 
R |] Rys. 1-52. Podstawowy układ przełą- 


czania tranzystora bipolarnego 
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Rys. 1-53. Określenie punktów statycznych przy przełączaniu tranzystora 


W stanie wyłączenia (punkt Q) prądy bazy i kolektora nie płyną (zerowe 
prądy złączy mogą być pominięte), odpowiednio do tego napięcia bazy i ko- 
lektora są równe napięciom —Ek i Ucc. W stanie włączenia płynie prąd 
bazy 


bye ZĘ EE (1-128a) 


Jeżeli prąd bazy IBF jest większy od prądu bazy IgG granicznie nasycającego 
tranzystor 


kos lcm _ Ucc—Uces _ _Ucc 

: Bo ba Re b,R. 
to tranzystor zostaje wprowadzony w stan nasycenia charakteryzujący się 
małą wartością napięcia na kolektorze (punkt M), W stanie nasycenia płynie 
prąd kolektora ICM 


(1-129) 


Ucć—Uces. „oc 
R R 


c c 


ICM = (1-130) 

Właściwości dynamiczne tranzystorów przełącznikowych są najczęściej 
charakteryzowane przez wartości czasów trwania stanów przejściowych przy 
skokowym przełączaniu między stanem zatkania a stanem nasycenia. Idea- 
lizowane przebiegi czasowe prądów i napięć w czasie przełączania tranzy- 
stora bipolarnego przedstawiono na rys. 1-54, Przebiegi te mogą być opisane 
przy wykorzystaniu prostych modeli obrazujących ładowanie pojemności 
przez rezystancję i ustalonych poprzednio zależności ładunkowego opisu 
tranzystora. . 

Przy skokowej zmianie siły elektromotorycznej źródła sterującego eg, od 
wartości —ER do wartości --Ep, początkowy przebieg prądu wejściowego tb 
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, Przy dużej 
ojemnosci_ obciazenia 


Jl Przy dużej 
-Jll pojemnosci RE 
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Rys. 1-55. Rozkłady nośników 

w bazach na granicy stanu 

nasycenia i w ustalonym sta- 

nie nasycenia: a) tranzystor 

o bazie jednorodnej; b) tran- 
zystor dryftowy 


Rys. 1-54, Przebiegi czasowe 

prądów i napięć przy przełą-. 

czaniu tranzystora bipolarne- 
go 


wynika, podobnie jak w procesie przełączania diody, z procesu ładowania 
pojemności złączowych — emiterowej Cje i kolektorowej Cy, (rys. 1-55). Ła- 
dowanie pojemności złączowych opóźnia chwilę, w której zaczyna się wpro- 
wadzanie nośników mniejszościowych do bazy, o czas opóźnienia pojemno- 
ściowego td. Pomijając dla uproszczenia rezystancję kolektorową Rę i przyj- 
mując, że pojemności złączowe wraz z pojemnością montażu C,, składają 
się na wypadkową pojemność wejściową Cwe, można przez analogię z za- 
leżnością (1-56) wyrazić czas opóźnienia td następująco: 


Ep-E 
ty = RC, In FE (1-131) 
E;—UBep 
przy czym: 
[eM zz! C,+C,+C,, (1-132) 


Ce, Cc — średnie wartości pojemności złączowych Cję i Cyc. 


6 Półprzewodnikowe układy 
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Pojemność Cyjc zależy od różnicy napięć up—uc, a ponieważ wc jest, prak- 
tycznie biorąc, zawsze większe od ub i w procesie ładowania pojemności 
stałe i równe Ucc, to zwykle wartość średnia Cc może być przyjęta jako 
Cje(Ucc). Natomiast pojemność Ce powinna być określona w przybliżeniu 
jako 2,11Cje(—EkR) przy złączu skokowym i ok. 1,55Cje(—Ep) — przy złączu 
liniowym [7, 8, 9]. 

Uproszczoną postać zależności (1-131) można otrzymać, określając czas ta 
jako iloraz przyrostu ładunku AQcwe, wprowadzanego do wypadkowej po- 
jemności Ce, oraz średniego prądu ładowania I„e. Wyznaczając ładunek 


AQ, „e = C,, AU, =C,(ER+Uggp) (1-133) 
i wartość średnią prądu ładowania 


IO) -FIBp p! we a ŻEpŁER—Ugpp (1-134) 


i 2 2 R, R, 2R, 


otrzymuje się uproszczoną zależność 
A 2Z(EZLUgpp) 
gs Qewe = RC, (Ep UBgp 
Ly ŻE; Ex—Ugpp 


(1-135) 


Zależność (1-135) można zresztą uzyskać bezpośrednio z (1-131), stosując 
przybliżenie 
c—l 
c+1 
Narastanie prądu kolektora również nie zaczyna się od razu po włącze- 
niu prądu emiterowego nośników mniejszościowych, gdyż występuje pewne 
opóźnienie wynikające ze skończonego czasu przesuwania się nośników 
w bazie, zwane opóźnieniem propagacji tp. Opóźnienie propagacji jest okreś- 
lone w przybliżeniu długością obszaru bazy W i wartością stałej dyfuzji 
nośników D [9] 


Inxr=2 (1-136) 


; w? 
tp 0,1 —— : 1-137 
D ( ) 


natomiast nie zależy od sposobu domieszkowania bazy. Opóźnienie propa- 
gacji w tranzystorach o bazie jednorodnej jest więc identyczne z opóźnie- 
niem propagacji w szybkich tranzystorach o bazie niejednorodnej. Dlatego 
łączna wartość opóźnienia td+tp w tranzystorach o bazie niejednorodnej 
jest stosunkowo duża i może być porównywalna z czasem całkowitego włą- 
czenia tranzystora. 

Przebieg narastania prądu kolektora można wyznaczyć na podstawie 
równań (1-118) i (1-119), przyjmując, że dopiero w chwili £t = ta, wskutek 
otwarcia złącza emiterowego, zostaje „włączony” tranzystor wewnętrzny. 
* Ładunek Qe może być przy tych rozważaniach z zasady pominięty, ze wzglę- 
du na małą zmianę napięcia u,., i małe znaczenie pojemności złączowej Cje 
wobec dużej pojemności dyfuzyjnej Cde w zakresie dużych prądów (również, 
zgodnie z (1-124), wę £ ©ti). Znaczne uproszczenie rozważań wynika z pomi- 
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nięcia pochodnej dQc/dt w równaniu (1-118) na prąd kolektora. Wartość też 
pochodnej, określona jako 


dQ, duty du dż 
== 0 REY 0) << =RC CE 1-138 
dt © dt c dt ce dt ( ) 


powinna być jednak uwzględniona w równaniu (1-119) na prąd bazy, z któ- 
rego po podstawieniu uproszczonej zależności Qc = żet:, Otrzymuje się rów- 
nanie 


; 1; dż 
4, = % 1F(6+R_C.) PR (1-139) 

Przy skoku prądu bazy IBF i zerowej początkowej wartości prądu że 
z (1-139) uzyskuje się zależność wykładniczą 


—t 
1 = Apr [00 Pty FRZC,) | SAW 


Prąd kolektora dąży do wartości asymptotycznej A,lBF, ze stałą czaso- 
wą foftr +RecCc) = z(1+węRęCc). Występowanie czasu życia r = iw g w okre- 
śleniu stałej czasowej jest oczywiste, gdyż jest on równy odwrotności czę- 
stotliwości granicznej współczynnika zwarciowego wzmocnienia prądowe- 
go f, zgodnie z (1-12). Zwiększenie stałej czasowej określone czynnikiem 
(lFw,RcCc) wynika z opóźniającego oddziaływania ujemnego sprzężenia 
zwrotnego między kolektorem a bazą, poprzez pojemność Cc (zjawisko Mil- 
lera). 

Czas narastania tn prądu kolektora do wartości ICM 


K 
t, = z(1+0, RC) ln — — (1-141) 
Kr-1 
przy czym 
1 I | 
SE ABEL Z (1-142) 
IgG Icm 


— współczynnik przesterowania tranzystora przy włączaniu (KF = 1). 

Przy zwiększaniu przesterowania czas narastania prądu maleje, co wy- 
nika ze zjawiska ograniczania przebiegu prądowego do wartości IcMm przy 
nieograniczonym wzroście asymptoty A,lBF (rys. 1-54). Przy KF2>1, czas tn 
jest w przybliżeniu odwrotnie proporcjonalny do prądu IBF 


1+o0,R.C 1 I 

PoZETARCO (- +R.C,) CM (1-143) 
Kp Gy Ig 

Zależności (1-141) i (1-143) są słuszne przy niezbyt szybkim narastaniu 


prądu kolektora, gdyż pominięcie członu dQ./dt w równaniu (1-118) wymaga 
*spełnienia warunku , 


RC Ci 


cCeąę Ki (1-144) 


E: 83 


Określając z (1-140) dźę(0)/dt = IBF/(tr+ RęCc), można warunek (1-144) przed- 
stawić w postaci warunku ograniczającego wartość Kr 


1 
Kr LB (+ -nzcz) (1-145) 


Ponieważ zwykle w;RęCc > 1, można przyjąć, że zakres stosowalności wzo- 
rów (1-141) i (1-143) dotyczy wartości Kr £ 0,26, tj. rzędu 10... 20, cow prak- 
tyce zupełnie zadowala. Przy większych wartościach Kp rzeczywiste war- 
tości czasów narastania są większe od wartości określonych według zależ- 
ności (1-141) i (1-143) ze względu na zwiększający się wpływ pojemności Ce. 
Wpływ tej pojemności jest w ogóle duży, a w przypadku tranzystorów 
o dużej wartości wę człon w+RcCc może mieć znaczenie decydujące. Gdy 
RęCc ? l/ot, Wartość czasu narastania i opadania, praktycznie biorąc, nie 
zależy od wartości wę. 

Równolegle do narastania prądu kolektora, a nawet jakiś czas po jego 
ustaleniu się na poziomie prądu IcM, zachodzi proces gromadzenia ładunku 
w bazie tranzystora. Do chwili ustalenia się prądu kolektora w bazie zostaje 
nagromadzony ładunek QG, którego wartość odpowiada prądowi kolekto- 
ra Icm i prądowi bazy IBG granicznie nasycającego tranzystor, zgodnie 
z przybliżoną zależnością (1-118) 


/ 
Qa = ley tę = lpg = Te (1-146) 
bo 
Po ustaleniu się prądu kolektora następuje dalszy przyrost ładunku, o pew- 
ną wartość nadmiarową Qs wskutek istnienia w stanie nasycenia nadwyżki 
IBs prądu bazy IBF ponad wartość prądu granicznie nasycającego IgG 


L 
Ig$ = Ipp—lpg = Ipr— CL (1-147) 


bo 
Dla ładunku Qs przyjmuje się stałą czasową życia rs o wartości na ogół 
różnej od czasu życia nośników w stanie aktywnym tranzystora. Wartość tej 
stałej jest wypadkową wartością wynikającą z procesów zachodzących przy 
jednoczesnej transmisji normalnej i inwersyjnej, W pracy [9] ustalono (patrz 
Dodatek 2 na końcu niniejszej książki) następujące określenie stałej zs 


(1-148) 


przy czym £4N, trl — czasy przelotu nośników przez obszar bazy, w kierunku 
normalnym i w kierunku inwersyjnym. 

W zależnościach ustalonych przez Molla [17] metodą SMANAJCNYATYA 
częstotłiwościowych występuje zbliżona wielkość 


ZYMUKoZ! 


———----- 1-149 
(l 7ayajoyw; ( y 


przy czym wN, w] — graniczne częstotliwości kątowe współczynników aN, al. 
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Nadmiarowy ładunek Qs określa iloczyn ts i nadwyżki prądu bazy IBS 


Q; = Ipgzs = (1 „cm ): (1-150) 
b 
Czas gromadzenia tego ładunku jest rzędu kilku wartości zs. Rozkład nośni- . 
ków w bazie w chwili wejścia tranzystora w nasycenie (ię = IcM) i w stanie 

ustalonym przedstawiono na rys. 1-55, obszary zakreskowane odpowiadają 

ładunkom QG i Qs. 

W procesie wyłączania tranzystora pod wpływem zmiany napięcia ste- 
rującego od +EpF do —ER zasadnicze znaczenie ma proces usuwania ładunku 
nadmiarowego Qs, sprowadzający rozkład nośników do rozkładu odpowia- 
dającego stanowi granicznego nasycenia i ładunkowi QG. Ta faza wyłącza- 
"nia nosi nazwę fazy przeciągania prądu, bowiem w czasie jej trwania prąd 
kolektora wskutek trwającego nasycenia jest stały i równy IcM (inna naz- 
'wa — etap magazynowania). Czas trwania ts fazy przeciągania może być 
określony: na podstawie rozwiązania równania wiążącego nadmiarowy ładu- 
nek Qs z nadwyżką prądu bazy ies, analogicznego do równania (1-105) 


_ dQs , Qs. 


1-151 
tbs dt Tg ( ) 


Rozwiązanie (1-151) opisuje wykładniczy przebieg zmniejszania się ładun- 
ku Qs od wartości Qs(0) określonej przez (1-150) do wartości Qs(oo) określo- 
nej stałym nadmiarem prądu bazy —(IBR+IBG) w procesie wyłączania 


Qs(20) == — (BR +15G) 75 (1-152) 


Czas ts usunięcia ładunku Qs (Qs(ts) = 0) wyraża wzór 


0 Kp+K Ipr+1 
t, = sn] — 2 | =zsln BOR _ zęln="BEEBR_ (1-153) 
oo + 


Q;loo) Kp+1 $ IBRtIBG 
przy czym: 
I I 
Kp = —BE. —. „BalBR_ (1-154) 
IgG Icm 
"— współczynnik przesterowania tranzystora przy wyłączaniu; 
Ep+U 
IgR = EW (1-128b) 
b 


— wyłączający prąd bazy. 

Przy silnym sterowaniu włączającym, stosowanym np. w celu zmniej- 
szenia czasu narastania t„, czas przeciągania ts wydłużą się, gdyż ładunek 
nadmiarowy Qs jest wówczas większy. Silne działanie wyłączające powodu- 
je zmniejszenie czasu ts. W przypadku symetrycznej fali prostokątnej przy 
KF =KR?>1 czas przeciągania wynosi 0,69z5. 
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Po osiągnięciu rozkładu granicznego nośników tranzystor znajduje się 
w stanie aktywnym. Utrzymująca się stała wartość wyłączającego — prądu 
bazy —IBR powoduje opadanie prądu kolektora, który dąży wykładniczo ze 
stałą czasową Bę(t++RcCc) do poziomu asymptotycznego —A,IBR (rys. 1-54). 
Czas opadania prądu kolektora do zera określa wzór i 

t =r(l+0,R_R.)ln " (1-155) 

który przy silnych. przesterowaniach KęŻ>1 przyjmuje postać analogiczną 
do wzoru (1-143) na czas narastania 

zl+0, 
z UURCO | | (-- LR | den. Zi 

Gy c c IBR 

W chwili zmniejszenia się prądu kolektora do zera, wartość ładunku 
w bazie tranzystora jest również bliska zera. W tej chwili prąd bazy tę tran- 
zystora wewnętrznego ustaje (rys. 1-46), a występujący zewnętrznie prąd 
bazy wynika z ładowania się pojemności wejściowej Cye, czemu odpowiada 
wykładnicze narastanie napięcia bazy do poziomu napięcia zatykającego —EkR 
(rys. 1-54). Jest to proces odwrotny do procesu ładowania pojemności we 
wstępnej fazie włączania tranzystora; stąd wynika równość ładunków AQwe 
charakteryzujących obszary zakreskowane, ograniczone przebiegiem prądu ż» 
na rys. 1-54. Czas trwania tej fazy, zwanej fazą bierną wyłączania, może być 
określony czasem tę charakteryzującym narastanie napięcia ub do poziomu 
—0,9ER; w przybliżeniu 


t Kę 


t, = 23R,C„ę (1-157) 
Czasy przełączania tranzystora przy silnym sterowaniu mogą być wy-= 
znaczone również innymi sposobami. Np. określając całkowity ładunek Q, 
jaki prąd bazy powinien w czasie narastania (lub opadania) prądu kolektora 
dostarczyć (lub usunąć) do bazy i pojemności Ce jako 
Q=lcy ty FAU,C, = Icylt++R.C,) (1-158) 
i dzieląc ten ładunek przez włączający prąd bazy IBF (lub wyłączający IBR), 
otrzymuje się bezpośrednio zależność identyczną z (1-143) i (1-156) 


=—Ż - = (4 +R,C) FSH (1-159) 
BF,R BF,R 

Czas opadania przy silnym przesterowaniu zmniejsza się, podobnie jak 
czas narastania. Jak wynika z zależności (1-143) i (1-156), wartości tych cza- 
sów przy Kp = Kp powinny być identyczne. 

Jeżeli w obwodzie kolektora występuje oprócz rezystancji Rę również 
pojemność obciążająca Co, wpływ jej należy uwzględniać tylko w przypad- 
ku Co>>Cc. Wpływ dużej pojemności Co na procesy przełączania jest ja- 
kościowo przedstawiony na rys. 1-54. Pojemność obciążająca zwiększa czasy 
przełączania. Zwiększa się zwłaszcza czas ustalania się napięcia na kolekto- 
rze przy wyłączaniu, gdyż zmiany prądu kolektora w tym procesie w zasa- 
dzie nie mogą być większe od ICM. Przy włączaniu natomiast prąd chwilo- 


n,o 


86 


wy kolektora może niekiedy znacznie przekraczać prąd Icm, jaki ustala się 
w chwili nasycenia tranzystora. Zwiększenie prądu kolektora tranzystora 
włączanego o składową prądu rozładowania pojemności powoduje, że pro- 
ces rozładowywania pojemności obciążającej przebiega szybciej niż proces 
jej ładowania przy wyłączaniu. Ponieważ przy wyłączaniu tranzystora po- 
jemność wypadkowa CoC. jest ładowana przez rezystor Re, czas narasta- 
nia napięcia kolektorowego do poziomu 0,9Ucc nie może być mniejszy od 
2,3R,(C0+Cc) nawet w przypadku tranzystora wyłączającego się nieskoń- 
czenie szybko. 

Należy zauważyć, że mimo wolniejszych zmian napięcia kolektora, przy 
dużej pojemności obciążającej zmiany prądu kolektora mogą być nawet 
szybsze niż przy obciążeniu wyłącznie rezystywnym, gdyż obecność tej po- 
jemności osłabia zjawisko Millera. 

Wyniki przeprowadzonej analizy procesów włączania i wyłączania są 
jakościowo zgodne z danymi eksperymentalnymi, charakteryzującymi za- 
leżności czasów trwania poszczególnych faz przełączania od przesterowania 
tranzystora i jego parametrów. Pewne ilościowe rozbieżności, występujące 
szczególnie w zakresie silnych przesterowań i przy tranzystorach o dużych 
częstotliwościach granicznych, wynikają z przybliżonego charakteru analizy 
oraz niedokładnej znajomości parametrów tranzystora w różnych warun- 
kach pracy. Rozbieżności te powodują, że dla scharakteryzowania właściwoś- 
ci tranzystora jako szybkiego przełącznika często podaje się komplet cha- 
rakterystyk wyrażających zależność czasów trwania poszczególnych faz 
przełączania w funkcji wartości prądów kolektora, bazy itp. Charaktery- 
styki takie są zdejmowane w pewnych typowych układach przełączania. 
Przykład takiego układu pomiarowego dla prądu IcM x£0,5 A wraz ze sto- 
stowanymi definicjami czasów przełączania przedstawiono na rys. 1-56. 


b) 


a) 


Rys. 1-56. Doświadczalne określenie czasów przełączania: a) układ pomiarowy; b) de- 
finicje czasów przełączania 


Czasy przełączania typowych współczesnych tranzystorów małej mocy 
(dopuszczalna moc rozpraszana ok. 0,3 W) są rzędu 5...50 ns. Czasy przełą- 
czania tranzystorów Średniej i dużej mocy są większe, w przybliżeniu pro- 
porcjonalnie do wartości dopuszczalnej mocy rozpraszanej. 

Przebieg obliczeń czasów przełączania zilustrowano poniższym przykła- 
dem obliczeniowym. | 
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Przykład 1.1. Obliczyć czasy przełączania w układzie inwertera jak na rys. 
1-52. 

Dane układu: Ucc = 20 V, Rę= 200 ©, EF =11V,ER=4V, Ry "1 kQ. 

Dane tranzystora: fr = 70 MHz, 6, = 100, rs = 0,4 us, Cie (10 V) = 25 pF, 
Cje (0,5 V) = 80 pF, UBgp = 0,7 V, UCcEs = 0,2 V (dane te odpowiadają w przy- 
bliżeniu danym tranzystora krzemowego Średniej mocy BC141 firmy Sie- 
mens. 

1. Należy obliczyć prądy bazy IBF, IBR, IBG Oraz prąd kolektora IC4, ze 
wzorów (1-128a, b), (1-129) i (1-130): 


Ep—UBEP 11—0,7 
IBF A. ss 10,3 mA 
R; 1 


EzrU 
Ip —E A BEP 101 PE 
b 


I UeczUces _ 20—0,2 
s R 0,2 


= 99 mA = 100 mA 


ICM 100 
lp = — e ————— — ] MAŚĆ lIpp,1 
BG IA 100 Śler ia 


2. Należy obliczyć wartość zastępczej pojemności C,„e według (1-132) 
i pojemności C.. Przyjmując, że złącza są liniowe, można wyznaczyć Cje 
(4 V) i Cze (20 V) w przybliżeniu następująco: 


Cjy(4 V) cos vyj/ "5 wz 


ye 4 


c;,(20 V) = C„(10 VJ > — = 20 pF 
Z 


Uwzględniając pojemność montażu Cm =*3 pF, uzyskuje się 
Ce = 1,55C (4 V)+C;,(20 V)-+C, = 1,55 + 40420-+3 = 85 pF 


C= L55Cy, (20 V)-+C,, = 1,55 + 20+3 = 34 pF 


3. Czasy td, tn, ts, to, tb mogą być obliczone z zależności: (1-131), (1-143), 
(1-153), (1- 156), (1-157): 


=10*.85- 107% In — CJA 32 ns 


Icm (__10%8 _99_ 
tn = |-5z5- +R, c.)- L. ( r +0,2 * 103. 34 - 1072 = 
k ( to] lIpp 16,28:70 10,3 


= (2,3-+6,8)9,6 ns = 88 ns 


Igr-1 
ty = z, ln —P—BR. — 400 jn -10378.7 _ 390 ns 
IgR+ IgG 4,71 
t,= (wz + RC.) ICM „9.1.99 = 190 ns 
Znjj IgR 4,7 


t, =2,3R,C,, = 2,3-10*-85-10-%% = 195 ns 
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1.4. Tranzystory unipolarne 


1.41. Budowa i charakterystyki statyczne tranzystorów unipolarnych złączo- 
wych (typu JFET) 


Idealizowaną strukturę tranzystora unipolarnego złączowego (ang. Junction 
Field-Effect Transistor) pokazano w przekroju na rys. 1-57. Jest to płytka 
półprzewodnika typu p (lub n), do której dwu końców — nazwanych odpo- 
wiednio źródłem (S — ang. source) i drenem (D — ang. drain) jest doprowa- 
dzone napięcie stałe Ups. Prąd, jaki płynie w płytce między drenem a źród- 
łem, zależy od przewodnictwa oraz wymiarów wzdłużnych i poprzecznych 
płytki, Prąd ten może być regulowany przez zmianę napięcia UGs polaryzu- 
jącego zaporowo dwa złącza p-n utworzone na bocznych ściankach płytki. 
Działanie tych złączy, zwanych bramkami (G — ang. gates), polega na utwo- 
rzeniu obszarów przyzłączowych pozbawionych ładunków ruchomych, przez 
które prąd wzdłużny płytki płynąć nie może. Wskutek tego transport nośni- 
ków (głównie większościowych) między źródłem a drenem jest możliwy wy- 
łącznie w przestrzeni nazywanej kanałem, zawartej między obszarami przy- 
złączowymi. 


Oznaczenię przy 
kanale typu p 


Oznaczenie przy s 
kanale typu n 


Rys. 1-57. Przekrój poprzeczny przez symetryczną strukturę tranzystora unipolarnego 
złączowego 


Szerokość kanału zależy od napięcia bramki UGs oraz od napięcia dre-+ 
hu Ups, które rozkładając się wzdłuż kanału przyczynia się do nierówno- 
miernej polaryzacji wzdłuż złącza bramki. W ten sposób kanał jest najszer- 
„szy przy źródle, gdyż działa tam jedynie napięcie UGs, i najwęższy przy dre- 
nie, gdyż polaryzacja złączy wynosi w tym miejscu UGs+Ups. Możliwe jest 
całkowite zamknięcie kanału w jakimś jego przekroju (zwykle przy drenie) 
a napięcie, jakie wówczas panuje na złączu w tym przekroju, osiąga pewną 
wartość charakterystyczną Up zwaną napięciem odcięcia (ang. pinch-off). 
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Pomimo zamknięcia kanału, prąd drenu nadal płynie, gdyż w obszarze za- 
mknięcia wytwarza się duże natężenie pola, dzięki czemu staje się prawdo- 
podobne zjawisko emisji polowej, powielania lawinowego itp. Po zamknie- 
ciu kanału bramki zachowują kontrolę nad prądem drenu, który przestaje 
być zależny od napięcia drenu, dzięki czemu statyczne charakterystyki dre- 
nowe są zbliżone do charakterystyk pentody (rys. 1-58). 


247 = — 
mA B | 4=25% | 
I iss-t2 = 
=0 
16 - PNE O | 
=4 02Y 
t I 
z | =F zy] 
| 
=+ 06V | 
08 łam : 
= (8V 
ss BY 
04 = jn s 
=+12V 
=4- 14 
=FIGL ST 
Ups 
0 = —0  —166 —20. —25 —30V 35 


Rys. 1-58. Charakterystyki drenowe 


Fizyczne uzasadnienie przebiegu charakterystyk przy zamkniętym ka- 
nale napotyka trudności, gdyż nie wiadomo dokładnie, jakim zjawiskom za- 
wdzięcza się przepływ prądu w obszarze zamknięcia. Prawdopodobnie wsku- 
tek dużych gęstości lokalnych prądu, zamknięcie nie jest zupełne i niezależ- 
ność prądu drenu od napięcia drenu tłumaczyłoby się wówczas nasyceniem 
szybkości dryftu nośników [18]. Możliwe są jednak i inne mechanizmy prze- 
pływu. ś 
Przy pewnej wartości sumy napięć UGs+Ups następuje gwałtowny 
wzrost prądów drenu i bramki wskutek przebicia lawinowego złącza bramki. 
W zakresie małych i średnich napięć prąd bramki, jako wsteczny prąd złącza, 
jest bardzo mały i prawie niezależny od napięć. 

Zależność prądu drenu od napięć bramki i drenu w zakresie przed cał- 
kowitym zamknięciem kanału może być ustalona na podstawie rozważań 
przekroju kanału idealizowanego tranzystora przedstawionego na rys. 1-59a. 
Rozważania, chociaż dotyczą połówki kanału, są słuszne dla całości tranzy- 
stora ze względu na symetrię budowy. Przyjmując, że przewodnictwo ka- 
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a) 


SZPMIER a 
ytd=lzlj | zs) 


.Rys. 1-59. Idealizowany przekrój wzdłużny i charakterystyki drenowe unipolarnego 
tranzystora złączowego 


mału jest typu pi że złącze jest skokowe przy jednorodnie domieszkowanym 
Kanale, można ustalić na wstępie MAE dR elementarnego segmentu 
kanału następująco. 

Jeżeli rezystancja całego kanału przy zerowym napięciu wzdłuż złącza 
wynosi Ry, to rezystancja elementarnego segmentu ograniczonego płaszczyz- 
nami x, x+dx wynosi (rys. 1-59a) 


R R 
dR(x) = —9. —L a h 


1 1 ża 7 l PU) 
1-1 SB 
Up 


; d(z m . 
przy czym: z(x) = > = 4 U;(JIUp z Uj;(c) = UG+U (c)— napięcie na złą- 


dz (1-160) 


czu w przekroju x; U(x) — napięcie kanału w przekroju zx. 

Pierwiastkowa zależność od napięcia występująca w mianowniku wyra- 
żenia (1-160) wynika z tego, że szerokość bariery złącza skokowego jest pro- 
porcjonalna do pierwiastka kwadratowego napięcia na złączu, Przy U;(t) = 
== Up rezystancja kanału dąży do nieskończoności. Napięcie dU(x) na ele- 
mentarnym segmencie wynosi dU(x) = Ip dR(x), skąd całkując w granicach 
od 0 do £ można wyznaczyć napięcie na złączu w przekroju x 


IpR $ 
U;(z) = UGt = C J — z (1-161) 


Różniczkując równanie (1-161) uzyskuje się równanie różniczkowe łatwe 


do scałkowania 
i 2a 
1- dUj = -[ dz (1-162) 
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co umożliwia następujący zapis charakterystyki prądu: 


u U Un--U 3/2 U, 312 
ja 2 Ba Grób) 4.2 ( 7G (1-163) 
R, |Up 3 Up SUW 


Charakterystyki drenowe obliczone z zależności (1-163) są przedstawio- 
ne na rys. 1-59b linią ciągłą. Zakres słuszności zależności (1-163) ogranicza 
linia UG+Up ** Up, poza którą następuje nasycenie prądu 


dlp 
ESEE = (0 (1-164) 
dUp 'UG+Up=Up 
Podstawiając do (1-163) UG--Up = Up uzyskuje się zapis charakterysty- 
ki w zakresie nasycenia (zwanym również zakresem pentodowym) 


U U. U 3/2 
Ip = —P- | 1—3- 6.42] —G (1-165) 
3R, Up Up 


Chociaż przyjmuje się poziomy przebieg charakterystyk w zakresie na- 
sycenia, w rzeczywistości są one nieco nachylone, przy czym nachylenie to 
może być równoważne rezystancji przyrostowej o wartości od 50 do 500 kQ. 

Rezystancja wyjściowa rd w zakresie triodowym (przed nasyceniem 
prądu) 


1 =R „zag = (1-166) 
„lp | 


> UGTUp_ 
AU |UG=const Up 


i przy UG+Upm0 zbliża się do Ry. 
Konduktancję przejściową gm w zakresie pentodowym można wyrazić 
przez pochodną zależności (1-165) 


dlp | U 
9, = -—P- CE CA (1-166a) 
dUG |Up=const R, Up 


a największa jej wartość wynosi (przy UG = 0) 


Td F 


1 
Smo R, 


(1-166b) 


Konduktancję przejściową gm uzyskuje się możliwie dużą, jeżeli dąży 
się do zmniejszenia rezystancji R». Osiąga się to głównie przez skrócenie 
i poszerzenie kanału. Jest również korzystne zastosowanie materiału o dużej 
ruchliwości nośników, Zastosowanie w tym celu większego domieszkowania 
nie jest korzystne, gdyż prowadzi to do małych dopuszczalnych napięć 
wstecznych złącza bramki. Podobnie jest niekorzystne zmniejszanie R, przez 
pogrubienie kanału, gdyż wówczas jest większa wartość napięcia Up, wy- 
znaczająca napięcie „kolana” charakterystyk drenowych i napięcie zatkania 
bramki. . 

Praktycznie wszystkie wytworzone obecnie unipolarne tranzystory złą- 
czowe mają kanał domieszkowany niejednorodnie. Również złącza są wyko- 
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nywane z reguły techniką dyfuzji. Można jednak wykazać [20], że zapis cha- 
rakterystyk przy dowolnym rozkładzie domieszek w kanale nie różni się 
wiele od uzyskanej wyżej zależności (1-163), w związku z czym dla wszyst- 
kich typów tych tranzystorów stosuje się aproksymację charakterystyk 
w zakresie nasycenia w postaci zależności 


uc | 
Ip =Ip|1- G- (1-167a) 


w której Ip, — prąd drenu przy UG =0. 

Charakterystyki tranzystorów unipolarnych są zbliżone do charaktery- 
styk pentod, jednakże cechuje je większa nieliniowość. Impedancja wej- 
ściowa tych tranzystorów jest duża i określona głównie pojemnością wej- 
ściową. Ponieważ niemal wyłącznie jest stosowany krzem, prąd wsteczny 
bramki w temperaturze pokojowej może być bardzo mały, rzędu nA, a na- 
wet mniejszy. Stąd rezystancja wejściowa jest bardzo duża, rzędu 108...109 ©. 
Przy zmianie polaryzacji napięcia bramki prąd wejściowy wzrasta gwał- 
townie nie od razu po zmianie napięcia, lecz dopiero po przekroczeniu pew- 
nej wartości progowej napięcia rzędu 0,6 V, typowej dla złączy krzemowych. 

Wiele tranzystorów unipolarnych nie ma specjalnie wyróżnionych elek- 
trod drenu i źródła i może pracować równie dobrze w połączeniu normal- 
nym jak i w połączeniu inwersyjnym. Charakterystyki drenowe przy zmia- 
nie znaku napięcia drenu przecinają się w początku układu współrzędnych 
(rys. 1-60). 

Interesująca jest zależność temperaturowa charakterystyk (rys. 1-61). 
Można ją wyjaśnić na podstawie zmienności temperaturowej rezystancji R» 
oraz potencjału dyfuzyjnego złącza Śp. 

Jeżeli w zależności (1-160) uwzględnia się potencjał dyfuzyjny (przez do- 
danie go do napięć U; i Up), to można uzyskać dokładniejsze wyrażenia na 


0,6 
mA 


q4-- 


* Rys. 1-61. Charakterystyki 
Rys. 1-60. Charakterystyki drenowe przy pramkowe przy różnych 
małych napięciach temperaturach 
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prąd drenu, które mając postać analogiczną do (1-163) i (1-165) różnią się od 
nich tym, że zamiast napięć Up i UG występują w nich wielkości Up = 
= Upt$Óp, Ug = UGt$p. Podobnie można zmodyfikować zależność apro- 
ksymacyjną (1-167a), uzyskując 


Uctóp VU ZAW 
Ip £ Ip, (- GR D ) e P_ (- ameb. | (1-167b) 


Przy posługiwaniu się tą zależnością trzeba pamiętać, że suma Up+$5p = 
= Up wyrażająca wartość wypadkową napięcia zupełnej modulacji szero- 
kości kanału jest niezależna od temperatury, jakkolwiek poszczególne jej 
składniki są od temperatury zależne; a więc 


Zz BZ, 1-168 
ar dT Ś FS 


W przybliżeniu caś —2 mV/?C, co oznacza, że napięcie Up wzrasta li- 
ńniowo w miarę zmian temperatury. Zmienność temperaturową prądu Ip 
przy stałym napięciu UG można wyznaczyć następująco: 

dIp dlp 8R, , Ip AB 
dT GR, AT 86, AT 


przy czym korzystając z zależności (1-167b), (1-168) oraz uwzględniając, że 
Rą = const * TR [19] otrzymuje się 


_1_ dlp m mm M _9 0 V (1-169) 

Ip aT [VG = const T Up+Śp Ip 
przy czym wartość n teoretycznie wynosi 1,5, a w rzeczywistości n m2. 

Ponieważ c jest ujemne, przy wzroście temperatury prąd drenu może 

maleć (przewaga zmiany rezystancji), co istotnie występuje przy dużych 
wartościach prądu drenu (rys. 1-61), lub wzrastać, co zachodzi w zakresie 
napięć bramki zbliżonych do napięcia odcięcia. Przyrównując wyrażenie 
(1-169) do zera, znajduje się prąd autokompensacji cieplnej. Napięcie bram- 
ki UGqQ określające punkt autokompensacji 


2 
Ugą = Up+ m" CT e Up—0,6 V (1-170) 


Uzyskany wynik oznacza m.in. że dla elementów o wartościach 
Up<0,6 V autokompensacja nie zachodzi. Na ogół jednak wartości Up są 
rzędu kilku woltów. 

Analogicznie można określić zmienność temperaturową konduktancji 
przejściowej przy stałym napięciu bramki UG 

i 


dgm n Ip 
4 1-171 
dT mp "9 (Up+$0)? bac 
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Wartość napięcia bramki przy autokompensacji cieplnej gm 
cT : 
Uaęą 5 Upt no Up—03 V (1-172) 


Zwykle autokompensacja gm zachodzi przy napięciach UGą bliskich na- 
pięciu odcięcia UP, tzn. przy małych wartościach gm. Przy mniejszych na- 
pięciach bramki, zmienność temperaturowa gm jest w przybliżeniu wykład- 
nicza. 


1.4.2. Budowa i charakterystyki statyczne tranzystorów unipolarnych z izo- 
lowaną bramką (typu MOSFET) 


Budowę tranzystora unipolarnego z izolowaną bramką (ang. Metal Oxide 
Semiconductor Field Effect Transistor) przedstawia w uproszczeniu rys. 1-62. 
W krzemie samoistnym (lub typu p) są utworzone dwa silnie domieszkowane 
obszary n*, stanowiące Źródło i dren. Na powierzchniowej warstwie dwu- 
tlenku krzemu między źródłem a drenem jest naparowana warstwa metalu, 
stanowiąca bramkę. Metaliczna bramka stanowi jedną okładzinę kondensa- 
tora z dwutlenkiem krzemu jako dielektrykiem, drugą okładziną jest prze- 
ciwległa powierzchnia półprzewodnika. Rezystancja warstwy dielektryka, 
stanowiąca o rezystancji wejściowej urządzenia, jest wyjątkowo duża, rzędu 
1044 Q, 


Rys. 1-62. Przekrój przez strukturę unipo- 
larnego tranzystora z izolowaną bramką 


Przewodzenie między drenem a źródłem następuje przy dodatnich po- 
tencjałach bramki względem podłoża. Zostają wówczas na powierzchni pół- 
przewodnika zaindukowane ładunki ujemne, które — przekształcając po- 
wierzchniową warstwę w półprzewodnik typu n — przyczyniają się do utwo- 
rzenia powierzchniowego kanału łączącego obszary nt". Przy ujemnych na- 
pięciach na bramce połączenie dren-źródło nie istnieje, gdyż przy dowolnej 
polaryzacji zawsze jedno z szeregowo połączonych złączy Sen POCO 
i źródło-podłoże jest spolaryzowane zaporowo. 

Na ogół podłoże stanowi oddzielną elektrodę a obszary źródła i drenu 
nie są odróżniane. Niekiedy jednak podłoże jest połączone ze źródłem, wów- 
czas polaryzacja drenu powinna być taka, aby złącze dren-podłoże Ban spo- 
laryzowane zaporowo. 

W identyczny sposób są budowane tranzystory o podłożu typu n, z 0b- 
szarami drenu i Źródła typu p*. Obszar przewodzenia tych tranzystorów 
leży w zakresie ujemnych potencjałów bramki. 

Oprócz podziału według materiału podłoża (lub rodzaju przewodnictwa 
kanału indukowanego między drenem a źródłem), istnieje podział tranzysto- 
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rów MOSFET na typ „zubożony” i „wzbogacony”. W typie „wzbogaconym” 
występuje na powierzchni półprzewodnika, wskutek domieszkowania lub 
stanów powierzchniowych, wzmożenie podstawowego rodzaju przewodnic- 
twa charakteryzującego podłoże. Odwrotnie, w typie „zubożonym” wystę- 
puje na powierzchni osłabienie typu przewodnictwa, ewentualnie nawet in- 
wersja rodzaju przewodnictwa. 

"Teoretycznie więc istnieje podział tranzystorów MOSFET na cztery ty- 
py podstawowe, różniące się rodzajem przewodnictwa podłoża (lub kanału 
przewodzącego) oraz stanem powierzchni. Charakterystyki tych czterech 
możliwych rodzajów tranzystorów przedstawiono szkicowo na rys. 1-63 wraz 
z ich oznaczeniami schematowymi. Charakterystyki tranzystorów: „zubożo- 
nych” i „wzbogaconych” różnią się wartościami napięcia odcięcia. Tranzy- 
stor typu zubożonego jest otwarty już przy zerowej polaryzacji bramki, na- 
tomiast tranzystor typu wzbogaconego przy zerowej polaryzacji bramki jest 
zatkany. 

W praktyce ze względu na stany powierzchniowe wytwarzające się 
w procesie technologicznym dominują typy tranzystorów zubożonych z pod- 
łożem typu p (kanał typu n) oraz wzbogaconych z podłożem typu n (kanał 
typu p). 

W układach impulsowych najczęściej są stosowane tranzystory typu 
wzbogaconego, ze względu na łatwość uzyskania stanu zatkania, który wy 
stępuje przy zerowej polaryzacji bramki. 

Charakterystyka statyczna tranzystora z izolowaną bramką może być 
wyznaczona w bardzo prosty sposób. Uwzględniając, że efektywne napięcie 
bramka-półprzewodnik zmienia się wzdłuż kanału wskutek występowania 
na nim spadku napięcia od prądu drenu, można napisać następujące wyra- 
żenie na koncentrację powierzchniową indukowanego ładunku 


n,(z) h Ugs-U (2) -Upl 1-173) 


w którym: d — grubość dielektryka; Up — napięcie odcięcia bramki, zależne 
od koncentracji powierzchniowej nośników, wywołanej stanami powierzch- 
niowymi oraz typu przewodnictwa. 


p i 
SIĘ" deze „> 
Up<0 6 
dy S 
Typ zubożony Typ wzbogacony 


2 .kanalem n Noż kanalem_n. 


Ugs 


ME 
e 
| PE Rys. 1-63. Charakterystyki Ip(U 8) 
toż i oznaczenia schematowe  czte- 


Ups< O 
| W>0 


$ A E 
Typ. wzbogacony 1 Typ zubożony rech rodzajów tranzystorów 
z kanalem p 12 kanalem p unipolarnych z izolowaną bramką 


26 


Prąd drenu może być zapisany jako 


Sęk 


(1-174) 


Ip = bqu,n(2) >= du(z) _ b. 
dx 


ś £e, u„[Ugg—U (x) —Upl - 
przy czym b — szerokość kanału. 

Całkując wyrażenie (1-174) wzdłuż kanału w granicach od 0 do /, uzy- 
skuje się charakterystykę prądu drenu 


jęz 3 26, tt U py (ucs- ż Ups-U>) (1-175a) 


Podobnie jak przy unipolarnych tranzystorach złączowych, wyrażenie to 
jest słuszne przy napięciach spełniających warunek UGs—Ups 2 UP. Cha- 
rakterystyki tego zakresu (triodowego) przedstawiono na rys. 1-64 linią 
ciągłą. Dla napięć drenu większych od UGS—UP prąd drenu osiąga nasycenie 
(zakres pentodowy). Przy nasyceniu można korzystać z wyrażenia (1-175a) 
uproszczonego przez podstawienie Ups = UGs—UPp (dla Up 7: 0) 


b (Was_Up> r ( UGs | 
i Do 
Up 


ly = —.:- 88, U (1-175b) 


al 0:n 2 


które jest identyczne z aproksymacją (1-167) charakterystyk tranzystora uni- 
polarnego złączowego. 

Dla uniknięcia nieporozumień przy stosowaniu zapisów charakterystyk 
drenowych przy występowaniu różnych znaków wielkości Ip, Ups, UGs i UP 
niżej przytoczono zapisy charakterystyk dla różnych typów tranzystorów 
MOSFET, ze wskazaniem zakresów stosowalności. 

Tranzystory z kanałem n (podłoże typu p) w zakresie triodowym 


U 
Ip = Kp |os-10 Ups= zs | przy UpsgKUgs-Up _ (1-176a) 
w zakresie nasycenia (pentodowym) 
Kp $ 
Ip = 6 (Ugs-Up* przy Upsz2żUgs-—Up (1-176b) 
Zależności (1-176) opisują przebieg charakterystyk przy Ups>0, UGs= 
2 Up, gdy Ip>>0. Przy typie wzbogaconym Up>0, przy typie zubożonym 


Up <0. 
Tranzystory z kanałem p (podłoże typu n), w zakresie triodowym 


U 
Ip = — Kp | 0%65-UPUps- 3a. | przy  |Ups| X Ugs—Upl 
(1-177a) 
w zakresie nasycenia (pentodowym) 


K : 
Ip= — 3 -(Ugs—Upl* przy Ups 2iUgsUp (1-177b) 


7 Półprzewodnikowe układy 97 


Zależności (1-177) opisują przebieg charakterystyk przy Ups 40, Ucs < 
<Up, gdy Ip Ś0. Przy typie wzbogaconym Up <0, przy typie zubożonym 
tranzystora Up > 0. 

W równaniach (1-176) i (1-177) występuje RR KD, który jest 
określony następująco: Kp = ży al se 

Przykład charakterystyk drenowych tranzystora MOSFET, idealizowa- 
nych i rzeczywistych, przedstawiono na rys. 1-64. W zakresie dużych napięć 
zachodzi przebicie tunelowe warstwy dielektryka SiO; oraz ewentualnie 
przebicie złącza drenu, wskutek czego prąd drenu gwałtownie wzrasta. 


aj8 — p 
b | yęs=4V h 
* ai FoHn ; 
28 ——H- DZE BI 
1 |log=lee=te) b) 


8 105 12V 14 2 


Rys. 1-64. Charakterystyki tranzystora unipolarnego z izolowaną bramką: a) teore- 
tyczne; b) rzeczywiste 


W niektórych wykonaniach podłoże nie jest dołączone do źródła, lecz 
stanowi oddzielną elektrodę, której polaryzacja może również oddziaływać 
na prąd źródło-dren. Tego rodzaju elementy pracują podobnie jak lampy 
próżniowe wielosiatkowe i są wykorzystywane m.in. do celów mnożenia 
analogowego dwóch wartości chwilowych sygnałów. Omówienie tego proble- 
mu można znaleźć w bardziej wyczerpujących publikacjach, jak np. [21]. 


1.4.3. Charakterystyki dynamiczne tranzystorów unipolarnych 


Tranzystory unipolarne ze względu na dużą rezystancję wejściową są nie- 
zmiernie wartościowymi elementami w półprzewodnikowej technice ukła- 
dowej. Jednocześnie z tą zaletą mają one wiele dość istotnych wad, jak duża 
nieliniowość charakterystyki prądu drenu w funkcji napięcia bramki, duża 
wartość napięcia „kolana” charakterystyki oraz znaczne sprzężenie po- 
jemnościowe między bramką a drenem. 

Szybkość przełączania tranzystorów unipolarnych teoretycznie może być 
bardzo duża, gdyż przepływ prądu odbywa się głównie przez nośniki więk- 
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szościowe, a więc bez zjawiska gromadzenia ładunku. Teoretyczny czas prze- 
łączania można wyznaczyć aa podstawie czasu przelotu. Określając w przy- 
bliżeniu szybkość przelotu v = mUps/ł, znajduje się zależność na czas prze- 
lotu 


tę z aa (1-178) 


Innym wskaźnikiem szybkości przełączania jest stosunek konduktancji 
przejściowej gm do pojemności bramki Cg. Operując przyrostami prądu, na- 
pięcia i ładunku, otrzymuje się: 


AI A 
ga == C= AB 
AUGS AUGS 
przy czym przyrost prądu kanału 
u U 
Alp = _AQ_ u mm DS. 6 AQ ch DS (1-179) 
1 U Ę 
Z powyższych zależności 
U 
m DS m | ak (1-180) 
Cc I ty; 


Jak widać, stosunek gm/Cg wyraża pulsację graniczną wę; równą 0d- 
wrotności średniego czasu przelotu tęj. 

Czas przelotu, stanowiący miarę szybkości przełączania, jest więc w tran- 
zystorach unipolarnych proporcjonalny do kwadratu długości kanału i od- 
wrotnie proporcjonalny do ruchliwości nośników oraz napięcia dren-Źródło. 

Przyjmując l = 10 um, m= 1,2*103 cm8/V's, Ups = 10 V otrzymuje się 
tęj == 0,8 ns i fyi = 200 MHz. 

Stosując materiały o większej ruchliwości nośników i skracając kanał, 
osiąga się obecnie częstotliwości graniczne fe; rzędu 1 GHz i większe. Czę- 
stotliwości graniczne rzeczywistego tranzystora MOSFET są jednak znacznie 
mniejsze, ze względu na pojemności zewnętrzne i dodatkowe sprzężenia 
zwrotne między bramką a drenem. 

Do analizy małosygnałowej może być wykorzystany schemat zastępczy 
tranzystora unipolarnego przedstawiony na rys. 1-65, gdzie pojemność bram- 


Rys. 1-65 Schemat zastępczy małosygnałowy 
tranzystora unipolarnego 
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ki została rozdzielona na pojemności Cgs i Cgd. Schemat ten w zasadzie 
(przy pominięciu rezystancji doprowadzeń drenu ry. i źródła r,,) jest iden- 
tyczny ze schematem zastępczym lampy elektronowej, z tym, że w tranzy- 
storze unipolarnym wpływ pojemności Cgd jest na ogół większy niż pojem- 
ności Cas w lampie. Uzasadnienie teoretyczne tego schematu można znaleźć 
w pracach [5, 18, 20, 21] i innych. 

Analiza stanów przejściowych w tranzystorach unipolarnych napotyka 
trudności i dotychczas nie została jeszcze w pełni przeprowadzona. Trud- 
ności wynikają nie tylko z nieliniowości równań, lecz również z koniecz- 
ności traktowania pojemności bramki jako stałej rozłożonej — sprzężonej 
z cząstkowymi rezystancjami kanału, oraz z braku dostatecznie dobrego 
opisu analitycznego pracy w zakresie nasycenia. 

Analizę procesów przejściowych zachodzących przy przełączaniu tran- 
zystora unipolarnego powierzchniowego przeprowadzono w pracy [22] przy- 
bliżoną metodą przebiegów quasi-stacjonarnych. Na podstawie równania 
(1-174), które może być zapisane w postaci 


„_ MCy du 
ia EE (u—Up=w) gz (1-181) 


można przez całkowanie wyznaczyć rozkład napięcia u = u(x) wzdłuż kanału, 
jeżeli jest znany przebieg i = t(x). 

Przyjmując początkowo, że prąd w kanale jest stały, tj. i(c) = tl) = ta, 
dla stanu nasycenia (ug = ug—Up) uzyskuje się następujące równanie: 


5 2Ł_. 
Uu,—Upu? = ——— i (lx 1-182) 
(u,—Up uC, l ) ( 
Wyznaczając wartość napięcia bramka-kanał (ug—u) i wstawiając je do 
równania ciągłości prądu 
_8i_ lg dl(uy—u) 
ax L dt 


(1-183a) : 


można z kolei wyznaczyć przybliżony rozkład prądu i = t(x), w założeniu 
quasi-stacjonarnego rozkładu napięcia u(x). 
Całkując równanie (1-183a) uzyskuje się 


: : 2 2C: t/2 a 
ia, b=ż + (>) (1— 1312 —-- (1,13 1-183b 
KA win) ( ) 
Przez podstawienie prądu i(x,t) określonego wyrażeniem (1-183b) do 
równania (1-181) i po przeprowadzeniu całkowania wzdłuż kanału otrzy- 
muje się równanie różniczkowe prądu drenu 


A” raj Bd GŁ i 
wł ( a) gd = yć (uÓ-UpR (1-180) 
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Rozwiązanie tego równania dla przypadku skokowej zmiany napięcia 
bramki od wartości UGa do wartości UG, ma postać 
— —e 


Vip, sh * + VIp, ch-- 
i) = Ip, | —— - > - (1-184) 

Vip, ch + Vlp, sh 

„przy czym: 
© 
pea = gig: Wagu UP> (1-185) 
2 

Ę i (1-186) 


15 u(Ug,-Up) 15 "i 
przy czym zakłada się, że Ups = UG+—UP —>0. 

Z zależności (1-184) można obliczyć czas narastania prądu t» przy włą- 
czaniu tranzystora, mierzony między poziomami prądu żad(0) = Ipy * 0 oraz 
tdłtn) — 0,9Ip, 

2 
Uzi 
H(UgG,—Up) 

Podobnie, czas opadania prądu to, przy Ip, = 0, mierzony między pozio- 

mami prądu żg(0) = Ipy oraz ig(to) © 0,1Ipy, wynosi 


AMA BE — ZĆ ty (1-188) 
H(UG—Up) 

Powyższe zależności są wyprowadzone przy dość sztucznych założeniach 
pracy na granicy obszaru nasycenia i m.in. nie określają wpływu impedancji 
obciążenia w obwodzie drenu na przebieg narastania. Wpływ ten objawia 
się zwiększeniem czasów narastania i opadania prądu. Ponadto, jeżeli źródło 
sterujące bramkę ma rezystancję wewnętrzną porównywalną lub znacznie 
większą od 1/gm, należy się liczyć również ze wzrostem czasu narastania już 
w obwodzie wejściowym, ze względu na obciążenie źródła sterującego po- 
jemnością bramki. 

Inne rodzaje analizy stanów nieustalonych w tranzystorach unipolar- 
nych zawierają prace [19, 21, 22, 23]. 


1.5. Diody tunelowe 
15.1. Ogólna charakterystyka diod tunelowych 


t, = 0,97 (1-187) 


t, = 1,15 


Dioda tunelowa (ang. tunnel diode) została wynaleziona w 1958 r. przez 
japońskiego fizyka Leo Esaki, który odkrył anomalię charakterystyki sta- 
_tycznej złączy wytwarzanych z silnie domieszkowanego germanu, w postaci 
odcinka charakterystyki o ujemnym nachyleniu [24]. Wobec doskonałych 
właściwości w zakresie dużych częstotliwości i dużej szybkości przełączania, 
diody tunelowe znalazły wkrótce wiele zastosowań. W technice impulsowej 
są one używane w układach szybkich i ultraszybkich, przy czym maksy- 
malne szybkości przełączania sięgają kilkuset megaherców. 
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Obecnie stosowane diody tunelowe są wykonywane przede wszystkim 

z germanu i arsenku galu, znacznie rzadziej — z krzemu oraz innych pół- 
przewodników. Typowe charakterystyki statyczne diod tunelowych przed- 
stawiono na rys. 1-66. Odcinek charakterystyki o ujemnej rezystancji przy- 
rostowej występuje w zakresie dodatnich polaryzacji diody. W zakresie 
ujemnych polaryzacji ze względu na bardzo silne domieszkowanie charak- 
terystyka bezpośrednio przechodzi w obszar przebicia Zenera; nachylenie 
charakterystyki w tym zakresie może być rzędu kilku omów lub nawet 
" mniejsze. Na charakterystyce diody tunelowej rozróżnia się następujące 
wielkości: napięcie Up odpowiadające prądowi szczytu charakterystyki Ip, 
napięcie Uv odpowiadające prądowi doliny charakterystyki I, oraz napię- 
cie Uj odpowiadające prądowi Ip na wznoszącej się części charakterystyki. 
Napięcia Up, U, i U; stanowią wielkości charakterystyczne dla danego ma- 
teriału i są tylko w nieznacznym stopniu zależne od poziomu domieszko- 
wania. Wartości tych napięć podano w tabl. 1-1 wraz z innymi typowymi 

parametrami diod tunelowych. 
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Rys. 1-66. Charakterystyki statyczne diod tunelowych: a) germanowych; b) z arsenku 
galu 


Kształt charakterystyki diod tunelowych jest wypadkową trzech zasad- 
niczych składowych prądu przedstawionych na tys. 1-67; są to: prąd Esa- 
kiego tg, prąd Zenera iz i prąd dyfuzyjny idyj. Napięcie szczytu charakte= 
rystyki Up, ważny parametr diody tunelowej, wyznaczający w praktyce 
próg wyzwalania układów regeneracyjnych, jest określone w przybliżeniu 
przez maksimum prądu Esakiego (rys. 1-67). Napięcie to wynosi ok. 50... 
..80 mV w przypadku germanu i ok. 100...180 mV w przypadku arsenku 
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Tablica 1-1. Typowe parametry diod tunelowych wykonanych z różnych 
materiałów 


| Napięcia w temp. 25 C | 
Typ diody L LIC, pn Ko | [mv] Tj max 
tunelowej [ns] |  [mA/pF] 1, EC] 
| U, | U, | U; | 
i 
Si 2 i 0,2 3,5 | 70 | 460 770 | 300 
Ge 2...0,07 0,1...3 10 | 55 | 320 480 150 
GaAs 0,5...0,05 1...10 20 160 | 600 1160 400 
GaSb 0,1 2 20 40 | 250 450 200 
i i 


galu. Zakres charakterystyki określają napięcia U; ogólnie biorąc są to 
napięcia małe, dla germanu U; = 0,45...0,55 V, natomiast w przypadku 
arsenku galu napięcie to jest ponad dwukrotnie większe, ok. 1,0...1,2 V. 
Duże napięcie U; jest w wielu przypadkach ważną zaletą diod tunelowych 
z arsenku galu; cechuje je ponadto duży, rzędu kilkudziesięciu, stosunek 
prądu Ip/lv. 


ię +iz*idy! 


Rys. 1-67. Zależność prądów: Esakiego, Zenera 
i dyfuzyjnego od napięcia polaryzacji 


Wartość prądu szczytowego I, zależy od poziomu domieszkowania i po- 
wierzchni złącza. Prąd I» jest zwykle parametrem wiodącym w danej rodzi- 
nie diod tunelowych, które są przez wytwórców klasyfikowane jako diody 
0 Ip = 1, 2,5 mA iitp., z podaniem procentowej dokładności klasyfikacji (np. 
2, 50/0). Dokładne określenie prądu Ip i napięcia Up jest bardzo ważne przy 
produkcji masowej układów, gdyż od dokładności określenia progu ich wy- 
zwalania zależy m.in. liczba układów, jakie mogą być z tego samego źródła 
wyzwalane równocześnie. Zakres wartości Ip mieści się przeciętnie między 
1a 100 mA. 

Ważną zaletą diod tunelowych jest ich wysoka dopuszczalna tempera- 
tura pracy, sięgająca 4509C w przypadku arsenku galu, wynikająca z silnego 
domieszkowania. Zmiany temperaturowe charakterystyk diod tunelowych 
są jednak zwykle znaczne, co dotyczy głównie części dyfuzyjnej i doliny 
charakterystyki, gdzie zmiany są podobnego typu jak w diodach konwen- 
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Rys. 1-68. Zmiany temperaturowe charakterystyki germanowej diody tunelowej 


cjonalnych. Typowe zmiany charakterystyki germanowej diody tunelowej 
przedstawiono na rys. 1-68. Zmienność prądu I, zależy od poziomu domiesz- 
kowania i jest przedstawiona na wykresach (rys. 1-69a). Przy napięciu zna- 
mionowym Up = 65 mV zmiany prądu I, są najmniejsze. Napięcia charakte- 
rystyczne diod germanowych Up, Uy, Ug maleją przy wzroście temperatury 
(rys. 1-69b). Prąd doliny I, znacznie wzrasta wraz ze wzrostem temperatury. 
Prąd Ip diod z arsenku galu ma przy temperaturze pokojowej wartość naj- 
większą i zmniejsza się w przybliżeniu o 10... 20% przy zmianach tempera- 
tury o £2009C, natomiast zmiany napięcia U, są niezmiernie małe. Dla diod 
różnych typów współczynnik zmian napięcia Up wynosi najczęściej ok. —20 
do —80 uV/*C. 

W diodach tunelowych zachodzi zjawisko starzenia się, w szczególnie 
silnym stopniu występujące w diodach z arsenku galu, w diodach o dużej 


b 


150, W Ur ly 


—35 -5 +25 +66 T+00  —55 -5 +25 +65 © +00 


Rys. 1-69. Zmiany temperaturowe: a) prądu szczytowego Ti b) prądu doliny I, oraz 
napięć Up Uy, UĘ dla tunelowej diody germanowej 
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wartości Ip i przy dużym stosunku Ip do pojemności złączowej w dolinie 
charakterystyki Cv. Proces starzenia się przebiega znacznie intensywniej przy 
pracy w zakresie dużych prądów na części dyfuzyjnej charakterystyki oraz 
przy wysokich temperaturach. Ten szybko postępujący proces starzenia ma 
odrębną nazwę procesu degradacji diody tunelowej. Doświadczalnie usta- 
lono [25, 26], że proces degradacji postępuje stosunkowo wolno, jeżeli średni 
prąd diody (lub prąd na części dyfuzyjnej charakterystyki) spełnia warunek 


< (0,4... 0,8) mAJpF (1-189) 


| 

Dla szybkich diod o dużym stosunku Ip/Cy, warunek ten zwykle nie 
może być spełniony bez znacznego ograniczenia szybkości i amplitudy prze- 
biegu wyjściowego, toteż diody takie w procesie eksploatacji szybko zmie- 
niają swoje właściwości. 

Schemat zastępczy diody w zakresie małych sygnałów przedstawiono 
na rys. 1-70a. Schemat zawiera zależne od napięcia stałej polaryzacji U 
rezystancję R(U) i pojemność C(U) oraz szczątkową rezystancję R; i induk- 
cyjność Ls obszaru doprowadzeń, Ze względu na małą bezwładność procesu 
tunelowego przyjmuje się, że aż do częstotliwości ok. 1013 Hz rezystancja 
R(U) nie zależy od częstotliwości i może być określana na podstawie cha- 
rakterystyk statycznych. Podobnie pojemność C(U) jest, praktycznie biorąc, 
wyłącznie pojemnością złączową i jako taka nie zależy od częstotliwości. 
Wykorzystanie właściwości rezystancji ujemnej złącza zależy od wartości Rs 
i L;. Zakres częstotliwości, w którym dioda może być zastosowana jako ele- 
ment odtłumiający (część rzeczywista impedancji wejściowej mniejsza od 
zera), wyznacza częstotliwość odcięcia rezystywnego fR, zwaną również mak- 
symalną częstotliwością generacji. Oznaczając C; = C(U), Rn = —R(U), przy 
R, > R, można napisać zależność ; 


fzowzzzć -[/ = -—1 = - (1-190) 
RE" R, 6 VBR; 


Wykorzystanie diody w praktyce zależy od tego, jak duża jest część uro- 
jona impedancji wejściowej. Część urojoną impedancji można często pominąć 


Rys. 1-70. Dioda tunelowa: a) 
schemat zastępczy; b) układ za- Rys. 1-71. Charakterystyka dio- 
silania dy wstecznej 
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aż do zakresu częstotliwości rezonansu własnego fy powyżej której impe- 
dancja jest typu indukcyjnego i szybko zwiększa się Przy Ls<C;R w prZzy- 


bliżeniu 
CE 
fx - 1 5 2 du — (1-191) 
2x/LC; C, R 2nYL4C, 


Na przykład w przypadku diody o Rn=50 Q, Rs=1 O, C;= 10 pF, Ls = 
=2 nH częstotliwości charakterystyczne wynoszą: fR= 2,2 GHz i fxy= 
= 1,2 GHz. Obie te częstotliwości są zwykle określane dla punktu charak- 
terystyki o największym ujemnym nachyleniu, tj. przy Rn = Rn min. 

Wykorzystanie diod tunelowych w układach impulsowych i ocenę ich 
czasu przełączania omówiono w dalszych częściach rozdziału. 

Istnieje specyficzny rodzaj diody z rodziny diod tunelowych, w której 
maksimum prądu nie występuje lub jest bardzo -niewielkie (rys. 1-71), Diody 
tego typu są wykorzystywane do detekcji i ograniczania małych sygnałów 
i jako elementy o dużej rezystancji. Za obszar przewodzenia takich diod, 
zwanych diodami wstecznymi (ang. backward diode, back diode, uni-tunnel 
diode), jest uważany obszar przebicia; napięcie wsteczne jest więc wyzna- 
czane progiem części dyfuzyjnej charakterystyki, Dioda wsteczna odznacza 
się dużą krzywizną charakterystyki i najmniejszą ze wszystkich znanych 
diod wartością progową napięcia oraz dużą szybkością przełączania (ok. 
0,1 ns). Stałość temperaturowa charakterystyki przewodzenia wynosi ok. 
0,1 mV/?C, natomiast napięcie wsteczne wyznaczone częścią dyfuzyjną ma- 
leje stosunkowo szybko (—1,3 mV/?0). 


1.5.2. Przełączanie diody tunelowej 

1.5.2.1. Układ podstawowy przerzutnika z diodą tunelową. Podstawowy układ 
przełączania diody tunelowej, stanowiący jednocześnie podstawowy układ 
bistabilny, przedstawiono na rys. 1-72a. Jeden ze stanów stabilnych odpo- 


i Rys. 1-72. Przełączanie diody tunelowej sygnałem sinusoidalnym 
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wiada małym wartościom napięcia na diodzie (poniżej U, £ Up), drugi — 
dużym napięciom (powyżej Us =* Uy). Przy odpowiednio dużej zmianie SEM 
źródła eg w układzie następują szybkie przeskoki od jednego stanu stabil- 
nego do drugiego, jak to przedstawiono na rys. 1-72b dla sygnału sinusoidal- 
nego. Na rysunku zaznaczono napięcia progowe diody U;, U+ oraz napięcia 
sygnału U, U; jak również położenia prostej roboczej o nachyleniu wyzna- 
czonym rezystancją R, przy których następują przełączenia diody. W obu 
stanach stabilnych napięcia na diodzie zależą od napięcia źródła. 

z konstrukcji rysunku wynika jasno, w jaki sposób można wyznaczyć 
kształt napięcia na diodzie w zakresie stanów stabilnych. Przebiegi szybkie 
nie mogą być jednak w ten sposób wyznaczone, gdyż w znacznym stopniu są 
one określone właściwościami dynamicznymi układu, w skrajnym przypadku 
właściwościami samej diody. Przebiegi szybkie. najpełniej charakteryzują 
zdolności diody do szybkiego przełączania i są najbardziej interesujące 
z punktu widzenia ich zastosowania w spotykanych w praktyce układach 
impulsowych, dlatego też dalsze rozważania zostaną poświęcone zagadnieniu 
wyznaczania wielkości charakteryzujących przebieg szybkiego przerzutu. 


15.2.2. Podstawy analizy przebiegów szybkich. Rozpatrzmy proces przełą- 
czania diody korzystając ze schematu zastępczego układu podstawowego 
przedstawionego na rys. 1-73a, gdzie pojemność złączowa diody została 
potraktowana jako oddzielny element dlatego, aby można było zastosować 
zapis prądu diody id(u) określony jej charakterystyką statyczną. Indukcyj- 
ności diody i obwodu zostały pominięte, gdyż rola indukcyjności przy dużej 
rezystancji R jest mała. Warunki, w jakich pominięcie wpływu indukcyj- 
ności w procesie przełączania jest możliwe, zostaną określone później. 
Jeżeli przełączanie diody tunelowej ma mieć charakter regeneracyjny, 
to rezystancja R powinna być większa od modułu Rn rezystancji ujemnej 
diody, a wówczas prosta robocza o nachyleniu R może przecinać charakte- 
rystykę diody w trzech punktach. Do skoku napięcia na diodzie dochodzi 
wówczas, gdy prosta robocza, przecinająca początkowo charakterystykę 
diody w trzech punktach, zajmuje przejściowo jedno z dwóch możliwych 


Rys. 1-73. Przełączanie diody tunelowej: a) schemat zastępczy; b) przebieg przełą- 
czania na charakterystyce diody 
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położeń skrajnych, przedstawionych na rys. 1-73b liniami ciągłymi, dążąc 
do zajęcia położenia zaznaczonego linią przerywaną. W skrajnych położe- 
niach dwa punkty przecięcia charakterystyki diody zbiegają się w jeden 
punkt styczny. Odpowiednie zwiększenie lub zmniejszenie napięcia sterują- 
cego spowoduje oderwanie prostej roboczej od charakterystyki diody i Sko- 
kowe przeniesienie punktu pracy do jedynego punktu przecięcia obu cha- 
rakterystyk. 

W celu zrozumienia procesu przełączania diody istotne jest uświado- 
mienie, że zmiana punktu pracy diody od punktu styczności do punktu 
przecięcia następuje dla obwodu zewnętrznego wzdłuż prostej roboczej, a dla 
diody (z wyłączeniem pojemności) — wzdłuż odcinka własnej charakterysty- 
ki. Wynikająca stąd różnica prądów przy przełączaniu iw—żd, na rysunku 
równa różnicy rzędnych linii ograniczających obszary zakreskowane, zostaje 
uzupełniona przez prąd ic pojemności złączowej. Do wytworzenia tego prądu 
zmiana napięcia na diodzie powinna być dostatecznie szybka, tym szybsza, 
im pojemność złączowa jest mniejsza, zgodnie z równaniem 


i, = ii = cw-A- (1-192) 


Maksymalna chwilowa różnica żw—żg jest co najwyżej równa różnicy 
prądów Ip—lI, (przy R =oo) skąd można wyznaczyć maksymalną szybkość 
narastania napięcia na diodzie (przy C = const) 


du LI _ 1 ( 1 | I 
max |—— — —|1— a — PL 1-193 
( dt ) [0 c n ( ) 


przy czym n = Ip/Iv $> 1. 

Czas trwania przebiegów szybkich można wyznaczyć przez scałkowanie 
równania (1-192) między określonymi poziomami napięć, np. dla włączenia 
można przyjąć czas narastania 

U41+0,9AU4 
t,=. Cl) gą (1-194a) 
U1+G1AU, w fd 
a dla wyłączenia czas opadania 
U2—0,9AU4 
t = „CM gu (1-194b) 
Us=01AU> wtta 


przy czym AU;, AU> — zmiana skokowa napięcia przy włączaniu i wyłącza- 
niu. ; 

Czasy narastania i opadania są najmniejsze, gdy R = », i charaktery- 
zują wtedy właściwości samej diody. Przy nieskończenie dużej rezystancji R 
prąd i. jest stały i równy prądowi Ip przy włączaniu i odpowiednio prą- 
dowi ly — przy wyłączaniu. Ponadto wartości progowe napięć są równe 
U, = Up, Us = Uy, a zmiany napięć są największe i wynoszą AU, = Uę—Up, 
AU = Uy—u(Ty) z Uy. 
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1.5.2.3. Wyznaczanie przebiegów przełączania metodą analityczną. Całkowa- 
nie wzdłuż charakterystyki diody może być przeprowadzone metodami ana- 
litycznymi, graficznymi i numerycznymi. Jest stosowane przy tym aproksy- 
mowanie charakterystyki diody; najprostsza aproksymacja polega na okre- 
śleniu charakterystyki za pomocą kilku odcinków linii prostej, Nie jest to 
jednak przy kilku odcinkach aproksymacja dokładna, brak jest ponadto 
kryteriów rozmieszczenia poszczególnych odcinków.  Najdokładniejsze 
aproksymacje wielomianami potęgowymi lub wykładniczymi są stosowane 
przy obliczeniach procesów przełączania przeprowadzanych na maszynach 
cyfrowych, jak np. w pracach [27, 28, 29], jednak do całkowania analityczne- 
go funkcje tego typu są zbyt złożone: 

Dogodną aproksymącję zastosowano w pracach [30, 31]. Charakterystykę 
diody tunelowej opisuje się trzema odcinkami krzywych o równaniach: 


2 
ię = 1, | -(- >) | dla u<u, (1-195a) 


U,-u | 
4-19 -Gzg>) +1, dla U ZURU, (1-195b) 


Pp 
v "p 
u—U ; 
ty = 6-(-Gżęz) +I, dla u2U, (1-195e) 
f v 
przy czym w pracy [30] przyjęto ponadto warunek symetrii 
U,+U 
U, == re (1-196) 


na mocy którego funkcja (1-195c) rozciąga się również na odcinek Up, Uv. 
Dla diod germanowych przyjęto w pracy [30] y = 2,6....2,8, a w pracy [31] 
Y 43, 

Całkowanie według (1-194) znacznie się upraszcza przy przyjęciu stałej 
wartości pojemności złączowej C€ =C(Uv) = Cy, co jest dopuszczalne ze 
względu na to, że przy dużych potencjałach dyfuzyjnych, ok. 0,7 V, typowych 
dla złączy o zdegenerowanych obszarach, zmiana pojemności nie jest duża. 
W ten sposób dla warunków przełączania prądowego uzyskano [30] czas 
narastania 


t, = mQ)R,,C, (1-197) 
U,-U U,—U 

przy CZYM Rpg = 7 PO = A m NAA moduł średniej rezystancji 
1-1, 2 1-1, 


ujemnej na odcinku U, Uv charakterystyki; m(y) -— funkcja współczynni- 
ka y, której wartość obliczoną dla całkowitych wartości y podano na rys. 1-74, 

Interpolując przy y = 2,6...2,8 znajduje się m == 2, Tak więc czas nara- 
stania i 


U,—U U,—U n=1 U 
t, =2R,,C,= A> C,= 7 2-0, ——% > C, (1-198) 
p v p Pp 
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Przeprowadzając podobne obliczenia dla czasu opadania znaleziono 
t, =*20R,,C (1-199) 


hs”v 

"Tak dużą (dziesięciokrotną) różnicę między czasem narastania a czasem 
opadania można wyjaśnić tym, że w początkowym stadium wyłączania róż- 
nica prądów iw"żd ha dużym odcinku zmian napięcia jest bardzo mała 
(rys. 1-73b), co zgodnie z równaniem (1-192) oznacza małą szybkość nara- 
stania. Istotnie, wyznaczone na podstawie równania (1-192) przebiegi cza- 
sowe napięcia na diodzie (rys. 1-75) wykazują bardzo powolne początkowe 
zmiany napięcia przy wyłączaniu. Początkowe odcinki czasu wynoszące 
ok. 17R„sCy mogą być uważane za swojego rodzaju opóźnienie, gdyż dalszy 
przebieg napięcia od poziomu ok. 0,7AU4 do 0,1AU; następuje w czasie ok. 
2,5RnsCy, a więc zbliżonym do czasu narastania. i 


35 
3 
2,5 
2 
1,5 e s 
0 10 20 30 
Rys. 1-74. Zależność współ- Rys. 1-75, Przebiegi napięcia przy wyłącza» 
czynnika m od wartości y niu diody tunelowej, obliczone przy różnych 
wartościach 


Czasy narastania i opadania mogą być bardzo małe, zależnie od war- 
tości charakterystycznych napięć i prądów oraz pojemności złączowej. Dia 
typowej diody germanowej o Ip = 5 mA, Cy = 10 pF, czas narastania tn = 
= 0,8 ns. 


1.5.24. Wyznaczanie przebiegów przełączania metodą graficzną. Całkowanie 
równania (1-192) może być przeprowadzone metodą graficzną, W pracy [32] 
zaproponowano prosty i efektywny sposób całkowania oparty na konstrukcji 
przedstawionej na rys. 1-76a. Przyrost czasu At, jaki odpowiada małemu 
przyrostowi nąpięcia Aug, może być wyznaczony w przybliżeniu przez przy- 
jęcie stałej wartości prądu ię = iw—żd na odcinku zmian napięcia o Attd; na 
podstawie równania (1-192) 


Aug 

At £C€ —— (1-200) 
% 

Całkowanie graficzne polega na sumowaniu czasów odpowiadających 


zbiorowi odcinków, na jakie można podzielić charakterystykę diody. Na 


110 


: . kj 
0 100 200 300  400mv 500 0 100 200 300 400 mV 500 


Rys. 1-76. Graficzne wyznaczenie przebiegów przełączania diody tunelowej 


rys. 1-76b zastosowano w tym celu podział charakterystyki za pomocą linii 
o stałym nachyleniu 50 mV/Ip, w ten bowiem sposób przy stałej pojemności 
C=C, każdemu odcinkowi odpowiada stała wartość przyrostu czasu 


C, [pF 
At = C,-59 mV _ ggg Cz PFL ns] (1-200a) 
OKE GM 1, ImA] 


Na rysunku 1-77 przedstawiono przebieg napięcia włączania i końcowy 
fragment przebiegu wyłączania, w postaci znormalizowanej, wyznaczony dla 
charakterystyki germanowej diody tunelowej przedstawionej na rys. 1-76. 
Można stwierdzić, że wartość czasu narastania [32] 


t, = 0,43 —-——-—- [ns] (1-201) 

o 

Wynik ten znajduje potwierdzenie przy bardziej precyzyjnych oblicze- 

niach dokonywanych dla diod germanowych różnych typów za pomocą ma- 
szyn cyfrowych. 


mV 
500 |- 


Rys. 1-77, Wyznaczone graficznie przebiegi na- 
pięcia przy przełączaniu germanowej diody tu- 
nelowej 


Metoda graficzna umożliwia łatwe uzyskanie przebiegów i czasów prze- 
łączania nie tylko dla wyżej opisanego przypadku R = w, ale również dla 
skończonych wartości R, a co więcej — przy obciążeniach nieliniowych. Na- 
leży w tym celu wykreślić odpowiednio charakterystykę nieliniowej rezy- 
stancji obciążającej. Można również z łatwością uwzględnić niestałość po- 
jemności C, modulując odpowiednio parametr normalizujący czas C/Ip na 
podstawie znanej zależności C(u). 


1.5.2.5. Czynniki wpływające na szybkość przełączania diody tunelowej. Na 
zmniejszenie szybkości przełączania największy wpływ mają: indukcyjności 
wewnętrznych doprowadzeń oraz rezystancja i pojemność obciążenia. Zwięk- 
szenie szybkości przełączania może nastąpić przy włączaniu przebiegiem 
szybkim. Rozważmy, raczej jakościowo, znaczenie tych czynników. 

Indukcyjność własną L, diody można często pominąć przy dużej rezy- 
stancji zewnętrznej R, wówczas bowiem przy przełączaniu prąd zewnętrzny 
jest, praktycznie biorąc, stały i SEM samoindukcji nie występuje. W przy- 
padku ogólnym SEM samoindukcji 


ej = —- — A. (1-202) 


a jej wpływ objawia się zmniejszeniem wewnętrznego napięcia złącza przy 
włączaniu. Podstawiając do (1-202) maksymalną szybkość zmian napięcia 
określoną przez (1-193) i żądając, by wartość er była znacznie mniejsza od 
napięcia diody Up na początku procesu włączania, znajduje się warunek po- 
minięcia wpływu indukcyjności diody w procesie włączania 


L U u 
m © CB = —B-Ó (1-203) 
R 1 U; 


Na przykład w przypadku diody germanowej o tn = 1 ns przy R = 100 © po- 
minięcie indukcyjności jest uzasadnione przy Ls £ 3 nH. Zmniejszenie in- 
dukcyjności doprowadzeń szybkich diod tunelowych stanowi poważne za- 
gadnienie konstrukcyjne. Diody takie mają zwykle doprowadzenia w postaci 
szerokich taśm metalowych o małej indukcyjności, ok. 1 nH, lub oprawki 
mikrofalowe, których indukcyjność własna wynosi ok. 0,5...0,2 nH, przy po- 
jemności własnej ok. 0,2...0,5 pF. 

Indukcyjność obwodu zewnętrznego doprowadzającego sygnał wyzwala- 
'nia wywiera nieco inny wpływ na przebieg przełączania niż indukcyjność 
własna diody. Wpływ ten objawia się raczej wprowadzaniem pewnego wstęp- 
nego opóźnienia niż zwiększeniem czasu przełączania. Na rys. 1-78a przed- 
stawiono przebiegi przełączania diody tunelowej przy różnych wartościach 
indukcyjności zewnętrznej, obliczone za pomocą maszyny matematycznej [33], 
dla układu monostabilnego. 

Wpływ indukcyjności jest niewielki przy 


L, Hi 
Ę Kt, | (1-204) 
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W zakresie małych rezystancji R wpływ indukcyjności zewnętrznej może się 
przyczynić do zmniejszenia czasu narastania (rys. 1-78b), gdyż wypadkowa 
impedancja obwodu zewnętrznego w czasie szybkiego przełączania jest duża 
i przełączanie upodabnia się do przełączania prądowego. Powstaje przy tym 
jednak stosunkowo znaczny wyskok napięcia, po którym punkt pracy sto- 
sunkowo wolno ustala się na gałęzi dyfuzyjnej charakterystyki diody. 


4 
5001 
mV|dy  P=2%KQ (L=I0pF R=X6 2) 


Rys. 1-78. Wpływ indukcyjności w obwodzie wyzwalania na przebieg przełączania 
diody tunelowej 


Wpływ obciążenia na szybkość przełączania może być bardzo znaczny. 
Pojemność obciążenia dołączoną równolegle do diody można z łatwością 
uwzględnić przy obliczeniach przybliżonych zwiększając odpowiednio po- 
jemność złączową diody. Wpływ obciążenia tzeczywistego, powodujący rów- 
nież zmniejszenie użytecznego skoku napięcia, jest bezpośrednio widoczny 
z rys. 1-79b. Obciążenie powoduje zmniejszenie szybkości i zwiększenie czasu 
przełączania. Dla układu z rys. 1-79a wpływ obciążenia można również. 
uwzględnić, rysując charakterystykę zastępczej diody, reprezentującej diodę. 
i obciążenie (rys. 1-79b). 

Wpływ szybkości, amplitudy i kształtu przebiegu sygnału włączającego 
był analizowany w pracach [31, 33, 34, 35]. Wyniki analizy można poglądowo 
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« 
Rys. 1-79. Wpływ rezystancji równoległej: a) układ połączeń; b) charakterystyka dio- 
dy zastępczej 


ns 


"Rys. 1-80. Wpływ amplitudy i kształtu impulsów sterujących na przebieg przełącza- 
nia diody tunelowej 
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przedstawić za pomocą przebiegów przełączania [33] diody tunelowej: przy 
przełączaniu przebiegami skokowymi (linie cienkie) — rys. 1-80a i przebie- 
gami trapezowymi (linie grube) — rys. 1-80b. Na wykresach oznaczono 
przez 6 wartość procentową przewyższenia wartości chwilowej prądu wej-- 
ściowego AI nad prądem szczytowym Ip: w chwili włączania 


6 = AI_100% (1-205a) 
d. 
p 
oraz w chwili wyłączania 
8 = NM 1000/ (1-205b) 
b 


2 przedstawionych wykresów jednoznacznie wynika, że czas włączenia. 
i czas wyłączenia diody tunełowej są w znacznym stopniu uzależnione od 
przebiegu sygnału włączającego. 


1.6. Tranzystory lawinowe 


1.6.1. Ogólna charakterystyka tranzystorów lawinowych 


Tranzystor lawinowy (ang. avalanche transistor) jest tranzystorem bipolar- 
nym o właściwościach wynikających ze zjawiska lawinowego powielania 
nośników, występującego przy dużych napięciach kolektorowych. Jak wia- 
domo (p. 1.3.1), lawinowe powielanie nośników w złączu kolektorowym po- 
woduje powstanie ujemnego nachylenia w pewnym obszarze charaktery- 
styk tranzystora bipolarnego (rys. 1-43b). Jest to charakterystyka elementu 
o rezystancji ujemnej uzależnionej prądowo (typu S, nazywaną również 
charakterystyką łuku), a jej istnienie wynika z tego, że w obszarze dużych 
napięć wypadkowe wzmocnienie prądowe tranzystora «y= axM staje się 
większe od jedności. W obszarze ujemnych nachyleń charakterystyki jest 
możiiwe regeneracyjne przełączanie tranzystora, przy czym szybkość prze- 
łączania jest znacznie większa niż szybkość przełączania nieregeneracyjnego 
w zakresie „normalnych” (małych) napięć kolektora. Wartości czasów prze- 
łączania konwencjonalnego i lawinowego różnią się niekiedy o dwa rzędy 
wartości. Typowa wartość czasu narastania impulsu prądu wynosi 1 ns; 
dlatego też układy z tranzystorem lawinowym są często wykorzystywane do 
generacji impulsów zakresu nanosekundowego. Wartości chwilowe prądów 
mogą również o jeden lub dwa rzędy wartości przewyższać maksymalne 
wartości dopuszczalne prądu stałego, np. dla typowych tranzystorów małej 
mocy dopuszczalne impulsy prądu sięgają 1 A, a przy tranzystorach specjal- 
nych mogą mieć wartość 50 A, a nawet większą. Wartość chwilowa mocy 
w impulsie przy tranzystorach małej mocy może być rzędu kilkudziesięciu 
„watów, z tego też względu tranzystory lawinowe powinny pracować z ma- 
łym współczynnikiem wypełnienia. i 

Prostota układów z tranzystorami lawinowymi i ich unikalne właści- 
wości powodują, że w pewnych dziedzinach techniki impulsowej układy te 
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_ są prawie nie do zastąpienia: Są one obecnie stosowane głównie do generacji 
impulsów o stromych zboczach oraz jako układy szybkich dyskryminatorów 
amplitudowych. 

Ujemną cechą generatorów z tranzystorami lawinowymi jest stosunko- 
wo mała częstotliwość powtarzania. Osiągane maksymalne częstotliwości po- 
wtarzania są wprawdzie rzędu 50 MHz, jednak w układach typowych nie 
przekraczają one zwykle 1 MHz. Inną ujemną stroną jest trudność w uzy- 
skaniu przebiegu wyjściowego o innym kształcie aniżeli zbliżonym do trój- 
kąta. 

Zasadniczy problem stanowi projektowanie układów z tranzystorem la- 
winowym. W odróżnieniu np. od diody tunelowej, znajomość charakterystyk 
statycznych tranzystora lawinowego nie na wiele jest przy projektowaniu 
przydatna. Na podstawie charakterystyk statycznych nie można określić 
żadnego z podstawowych parametrów impulsu wyjściowego, nawet ampli- 
tudy. Sytuację utrudnia niedostatecznie rozwinięta teoria działania tranzy- 
storów lawinowych. 

W niniejszym rozdziale wykorzystano pewne pojęcia i zależności usta- 
lone w podstawowej pracy [36], jak również wyniki uzyskane w pracy [37]. 
Dotyczą one podstawowego układu relaksacyjnego przedstawionego na rys. 
1-81. Należy stwierdzić, że prawie wszystkie stosowane układy z tranzysto- 
rami lawinowymi stanowią w istocie jedynie modyfikacje tego podstawowe- 
„go układu (z wyjątkiem, być może, układów z linią długą [38]). 


0 DAJA Uęc 
Rys. 1-81. Podstawowy układ re- Rys. 1-82. Ustalenie spoczynkowe- 
laksacyjny z tranzystorem lawino- go punktu pracy w układzie z 
wym i pojemnością rys. 1-81 


Większość stosowanych obecnie tranzystorów lawinowych pochodzi z se- 
"lekcji konwencjonalnych tranzystorów bipolarnych. W tranzystorach takich 
występuje zwykle duży rozrzut parametrów i konieczne staje się bądź usta- 
lanie indywidualnych warunków pracy dla każdego egzemplarza, ża do- 
konanie wtórnej selekcji. 

Pomimo przedstawionych trudności, zastosowanie tranzystorów lawino- 
wych w szybkich układach nanosekundowych ma duże znaczenie, Jedynie 
za pomocą diody tunelowej i diody ładunkowej jest możliwe uzyskiwanie 
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impulsów o krótszych zboczach, jednakże tranzystor lawinowy góruje nad 
tymi elementami łatwością sterowania, a nad diodą tunelową dodatkowo — 
"możliwością uzyskiwania impulsów o stosunkowo dużej mocy. 


1.6.2. Analiza podstawowego układu relaksacyjnego z tranzystorem lawino- 
wym i pojemnością 


Podstawowy układ relaksacyjny z tranzystorem lawinowym i pojemnością 
przedstawiono na rys. 1-81. Działanie układu polega na okresowym szybkim 
rozładowywaniu pojemności C przez tranzystor, przy czym rozładowanie to 
w pewnym zakresie ma charakter regeneracyjny. Bezpośrednio po rozłado- 
waniu pojemności następuje powolny proces uzupełniania jej ładunku ze 
źródła napięcia Ucc poprzez rezystancję Re o dużej wartości. W czasie po- 
wolnych zmian napięcie na kolektorze tranzystora dąży do wartości UQ 
określonej przez przecięcie charakterystyki statycznej tranzystora zatkane- 
go (ie = 0) z charakterystyką roboczą wyznaczoną przez rezystancję R. i na- 
pięcie Ucc (rys. 1-82). Stan zatkania dla tranzystora wynika z działania ha- 
pięcia zasilającego obwodu bazy UBB, jeżeli jest spełniony warunek 


Upa 2 Iy(R, -+7,) (1-206) 


przy czym Iąq = Ic,M — prąd spoczynkowy kolektora (a zarazem bazy) 
w punkcie Q. 

Jeżeli stan zatkania zostanie utrzymany po ustaleniu się spoczynkowej 
wartości napięcia kolektora Uq, to układ jest typu monostabilnego, tj. do 
wywołania regeneracyjnego rozładowania pojemności jest niezbędny ze- 
wnętrzny impuls wyzwalający, wprowadzający tranzystor na chwilę w ob- 
szar przewodzenia. Układ jest typu astabilnego, jeżeli nierówność (1-206) nie 
jest spełniona, gdyż wyzwolenie układu następuje wówczas samoczynnie 
przed osiągnięciem punktu Q, wskutek otwarcia złącza emiterowego. 

Charakter przebiegów napięcia i prądu w pojemności przedstawiono na 
rys. 1-83. 

Na przebieg rozładowania podstawowy wpływ ma wartość pojemności C. 
Przy pojemnościach bardzo małych zmiany napięcia kolektora są niewielkie 
i ich wartość chwilowa nie osiąga napięcia U,. Przy pojemnościach dużych 
zmiany napięcia kolektora stają się tak wielkie, że przy przekroczeniu pew- 
nej wartości Cmin napięcie chwilowe staje się równe zeru i tranzystor na- 
syca się. Oczywiście zmiany regeneracyjne napięcia kolektora dotyczą tylko 
co najwyżej zakresu napięcia UB..U,, w którym występuje rezystancja 
ujerana, natomiast w zakresie od U, do 0 zmiany są inercyjne. 

Odpowiednio do 'zmian napięcia kolektora, impuls prądu jest większy 
przy pojemnościach większych, a wierzchołek impulsu odpowiada odcinko- 
wi najszybszych chwilowych zmian napięcia kolektora. . 

Analizą układu może być dokonana za pomocą metody ładunkowej przy 
wykorzystaniu modelu przedstawionego na rys. 1-84, zaproponowanego 
w pracy [36]. W toku analizy szybkich przebiegów są pomijane prądy pły- 
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Emiter Baza kolektor. 


gdQ dmc 


3 
zz 
U) 
Rys. 1-83. Kształty przebiegów czaso- Rys. 1-84. Rozpływ ładunków w tranzy- 
wych napięcia i prądu kolektora w storze lawinowym 


generatorze relaksacyjnym z tranzy- 
storem lawinowym i pojemnością 


nące ze źródeł UgBg i UCC, jako bardzo małe w porównaniu z prądem rozła- 
dowania pojemności, płynącym przez tranzystor. 

Stosując oznaczenia: dQ — ubytek ładunku nagromadzonego w pojem- 
ności C, dQs — przyrost ładunku magazynowanego w bazie, dQMC — przYy- 
rest ładunku doprowadzonego do bariery kolektora, dQp — przyrost ładun- 
ku osadzonego w obszarze bariery kolektora (efekt ładowania pojemności 
złączowej Cc), na podstawie rys. 1-84 ukazującego rozpływ ładunków można 
ustalić zależności: 


dQs = 7AQ—dQyc (1-207) 
M dQyc = AQ+dQ;p (1-208) 
dQ 
o = A. (u e u.) (1-209) 


Z powyższych równań można uzyskać podstawową zależność 


ARAZE 
GQ; = (- i -|aQ (1-210) 
S M, . 
w której 
MEMS | (1-211) 
C+Ce 


oznacza efektywny współczynnik powielania, wynikający z rozpływu ładun- 
ku powielonego M dQmc na pojemność Ce i pojemność sprzężenia zwrot- 
nego C. 
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Z zależności (1-210) wynika, że gromadzenie ładunku w bazie może wy- 
stąpić jedynie przy zachowaniu warunku 


YM.>1 (1-212a) 


który w istocie jest warunkiem regeneracji wymagającym, aby wartość po- 
jemności C była większa od pewnej wartości pojemności CR 
[0 
Cp = En 1-212b) 
Ę yMy—1 ; 
przy czym My — początkowa (spoczynkowa) wartość współczynnika powie- 
lania M. 

Ładunek Qs w bazie tranzystora jest funkcją wartości chwilowej napię- 
cia u, która może być wyznaczona przez całkowanie zależności (1-210) w gra- 
nicach od wartości początkowej napięcia —U, do wartości chwilowej —u, 
przy wykorzystaniu zależności pomocniczych: 


dQ = —Cdu (1-213) 
Mo oo ać (1-214) 
1-(-) 
Up) 
(U pz) 
C, = C.p (x) (1-215) 


przy czym Ccg — pojemność złącza kolektora odpowiadająca napięciu prze- 
bicia UB. i 
Zależność Qs(u) ma postać [36] 


sa _CUB_ IESK -(UY"] —2CRU [G u )-t za.j”] 
s n+1 || Us UB SOBA uz. JT 


2C,pU | ny U ka 
CBB u ( «.) 1— —U 1-216 
2n--1 ( US UB + (1-7) C (u -Uy) ( ) 


Przy zmianach napięcia u od wartości początkowej U, w kierunku zera, 
wartość Qs początkowo wzrasta (w zakresie regeneracji), a następnie male- 
je. Przy pojemnościach € mniejszych od pewnej wartości Cmin ładunek Qs 
maleje do zera (po okresie początkowego wzrostu) przed osiągnięciem przez 
napięcie kolektora wartości równej zeru. Przy C zż Cmin gromadzenie ładun- 
ku w bazie w fazie regeneracyjnej jest tak intensywne, że ładunek ten w fa- 
zie zmian inercyjnych nie może zaniknąć i przedłużając przepływ prądu 
kolektora powoduje całkowite rozładowanie pojemności C. W ten sposób 
zostaje wyjaśnione pozornie paradoksalne zjawisko tym większego rozłado- 
wania pojemności C, im większa jest jej wartość (rys. 1-83) 

Podstawiając do równania (1-216) u=0, Qs(0) = 0, znajduje się [36] 
wartość Cmin (przy yAe1 oraz U, aś UB) 


Cmin = (2n+1)CeB (1-217) 
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Ładunek Qs określony przez równanie (1-216) na podstawie bilansu ze- 
wnętrznego ładunków wpływających i wypływających może być również 
określony przez rozwiązanie wewnętrznych równań transportu jako funkcja 
wartości chwilowych prądu kolektora i efektywnego współczynnika Me, jak 
niżej, 

Przez bazę tranzystora lawinowego w kierunku od emitera do kolektora 
płynie strumień nośników mniejszościowych, który tworzy przy emiterze 
prąd yż, a przy barierze kolektora prąd iiMę przy czym i — prąd całkowity 
w obwodzie zewnętrznym. Następnie powielony Mę-krotnie strumień noś- 
ników mniejszościowych opuszcza barierę i wchodzi do obszaru kolektora, 
lecz z przeciwnej strony opuszcza barierę wchodząc do bazy strumień nośni- 
ków większościowych uwolnionych w barierze wskutek jonizacji lawinowej. 
Strumień nośników większościowych poruszając się w stronę emitera two- 
rzy przy kolektorze prąd :(- z) „a przy emiterze prąd ż (1—y), skierowa- 
ny zgodnie z kierunkiem prądu mniejszościowego i dopełniający gą wzdłuż 
bazy do wartości pełnego prądu ż płynącego w obwodzie. Przy yMeę > 1 wy- 
stępuje dodatnie i jednakowe saldo dla nośników obu rodzajów wchodzą- 
cych i opuszczających bazę, wskutek czego może następować ich gromadze- 
nie w bazie przy wzajemnej neutralizacji. Rozkłady chwilowych prądów 
oraz nośników w bazie tranzystora lawinowego typu p-n-p przedstawiono 
na rys. 1-85. 


a) 
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Rys. 1-85. Rozkłady chwilowych prądów i nośników prądu w bazie tranzystora la- 
winowego 


Rozwiązanie równań transportu w określonych warunkach podano 
w pracach [37, 38]. W pracy [37] przy uwzględnieniu zjawiska modulacji 
szerokości bazy wskutek wnikania obszaru bariery uzyskano zależność dla 
YMę21 


M,-1n| 1— za 
W. _i oy-p(1-uq/ 7; ) 


D, M (archyM,)* 


Qs= (1-218a) 
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oraz dla yMe<1 
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UO KORE : (1-218b) 
D, M, (are cosyM,)* 
; / UB 
przy czym: W, — szerokość bazy przy uc = 0; h = jaa wspólczyn - 
W 


nik modulacji szerokości bazy, liczbowo określający, jaka część bazy zostaje 
wchłonięta przez obszar bariery przy napięciu kolektora równym UB; Uw — 
"napięcie przebicia skrośnego bazy. 


Asymptota dla Mę—+00 
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2 50 2 5 m 


10 2 5 0 Uy U 
Rys. 1-86. Zależności chwilowego ładunku Rys. 1-87. Charakterystyka i(u) ukła- 
nagromadzonego w bazie tranzystora la- u relaksacyjnego z tranzystorem la- 
winowego od wartości chwilowej yM, winowym i pojemnością 


współczynnika powielania, przy a =0 


Zależność (1-218) zilustrowano na rys. 1-86, Jak widać, ładunek groma- 
dzony w bazie w znacznym stopniu maleje ze wzrostem współczynnika po- 
wielania, co jest równoważne zmniejszeniu średniego czasu przelotu nośni- 
ków przez bazę i zwiększeniu szybkości przełączania tranzystora. Zmniejsze- 
nie ładunku w bazie tranzystora lawinowego wynika z oczywistego fizycznie 
zjawiska narzucenia Me-krotnie mniejszej wartości nachylenia rozkładu 
nośników przy kolektorze, co zapewnia krzywoliniowy rozkład nośników 
(rys. 1-85b) i w przybliżeniu Mę-krotne zmniejszenie wartości całkowitego 

" ładunku w porównaniu z tranzystorem bez powielania (Me = 1). 

Powracając do zagadnienia analizy układu relaksacyjnego — przyrów- 
nanie ładunków określonych zależnościami (1-216) i (1-218) przy uwzględnie- 
niu zależności (1-211), (1-212) umożliwia wyznaczenie charakterystyki fazo- 
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wej układu i = i(u) dla każdej wartości pojemności C (rys. 1-87). Stosując 
prostą zależność 


du 
i = Cat 
i całkując ją wzdłuż charakterystyki fazowej według wzoru 
5 1ą 
At tyt, du (1-219) 
M ilu) 


można wyznaczyć odpowiednie opóźnienia At, odpowiadające poszczególnym 
kolejnym wartościom chwilowym prądu I w stosunku do pewnej dowolnie 
wyróżnionej wartości I,, tj. wyznaczyć przebieg czasowy prądu ż(t) oraz u(ż). 

Przeprowadzenie powyższych cperacji jest na ogół możliwe jedynie za 
pomocą metod numerycznych. W pracy [37] odpowiednie obliczenia przepro- 
wadzono dla wartości n = 3, y = 0,98, w zakresie wartości M, = 5..100, C = 
== (5..100)CcB, u = 0...0,8. Uzyskane wyniki umożliwiły aproksymację zależ- 
ności na czas narastania impulsu prądowego tn i jego wartość szczytową Ip 
funkcjami: 


-36 U-M8 1. 3 
th = 3,6 a (1-220) 
In M, 
1, = 0,16 aaE w CUg (1-221) 


przy czym wię — kątowa częstotliwość graniczna odpowiadająca szerokości 
bazy Wy. 

Pojemność złączowa CcB w powyższych zależnościach nie występuje, gdyż 
można ją było wyrazić poprzez wielkości m, wię i UB, określając wartość 
szczytową całkowitego prądu kolektora zamiast jej gęstości. 

Z zależności (1-220) i (1-221) wynika, że: 

a) czas narastania t„, praktycznie biorąc, nie zależy od pojemności C; 

b) wartość szczytowego prądu I„ jest proporcjonalna do pojemności C 
i napięcia UB; 

c) obie wielkości t„ i Ip są słabą funkcją współczynnika początkowego 
powielania My, lecz stosunkowo silną funkcją współczynnika modulacji sze- 
«rokości bazy u. 

Jakość układu można określić stosunkiem Ipitn wyrażającym Średnią 
szybkość narastania prądu 


2 
—B. - 0,045 (In M? 2 8 U4C (1-222) 
ta u : 
przy czym wtB = ©ęy/(1—4)? — kątowa częstotliwość graniczna tranzystora 
przy UC = UB. 

" Z uzyskanych zależności wynika m.in., że jest korzystne wykonywanie 
bazy tranzystorów lawinowych z materiałów o dużej rezystywności, gdyż 
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wartości napięcia Up i współczynnika «m są wówczas większe, a ewentualny 
wzrost rezystancji bazy r,, w tranzystorach lawinowych nie jest tak szkod- 
diwy jak w tranzystorach konwencjonalnych. 

W podobny sposób można wyznaczyć czas opadania impulsu prądowego, 
xtóry jest kilka do kilkunastu razy większy.od czasu narastania. 

Można by znacznie zmniejszyć czas narastania i zwiększyć wartość szczy- 
„ową impulsu prądu, gdyby można było nieograniczenie zwiększać wartość 
początkową współczynnika powielania My. Pozornie wydaje się, że M, moż- 
na zwiększyć przez zwiększenie prądu I, (dla układu monostabilnego I, = lą, 
tys. 1-82) oraz że wartość maksymalna M, jest ograniczona jedynie maksy- 
malną dopuszczalną mocą rozpraszaną przez tranzystor. W rzeczywistości 
przy zwiększaniu prądu I, współczynnik powielania początkowo rzeczywi- 
ście zwiększa się, lecz następnie maleje, zwykle jeszcze przed osiągnięciem 
maksymalnie dopuszczalnej mocy kolektora. Przyczyną zmniejszania się 
współczynnika M, jest nagrzewanie się tranzystora, powodujące wykładni- 
czy wzrost prądu ICy. Rzeczywiste i pozorne wartości współczynnika powie- 
lania, oznaczone odpowiednio przez M, i M,, można określić stosunkiem 
prądów: ż 


l 
GEO (1-223a 
> To(T) : 

, I 
M) = — 101 (1-223b 
€ ICT.) | 


przy czym Ty, Ta — temperatury złącza i otoczenia tranzystora. 

Prąd IC,(Tj;) może być określony przez prąd Ico(T'„), jeżeli jest znana 
rezystancja cieplna K tranzystora i moc tracona w kolektorze Pc. Jeżeli 
Pc = Ul, to 

= lo Lp(T-TYJ = To. = -M _aMm' 

M T(E) exp [—b(T;— T,)] = L(E) exp(—bKU, I,) = M,exp( aM) 
(1-224) 


przy czym: b= 0,07/9C (w przypadku germanu); a= bKUGlCc4(Ta) £ 
az bKUBICY(T's). 

Zależność (1-224) ma maksimum przy M, = l/a. Wartość maksymalna 
(optymalna) M, 

M 1 
Mąmax = —g7 = gg (= 212...) (1-225) 

Na przykład, przy typowych wartościach K = 5009C/W, Ta = 20ŚC, 
ICe(Ta) 54 nA i Ug=50 V, otrzymanej wartości My max = 50 odpowiada 
wartość pozornego współczynnika M, = 2,7:50 = 140 oraz prąd spoczynko- 
wy I, = Igo(T,) M; 4*1078: 140 = 0,56 mA, 

Zależność wartości M, od prądu I w pobliżu maksimum jest stosunkowo 
mała, np. przy dwukrotnie mniejszej i dwukrotnie większej wartości I, 
w stosunku do wartości optymalnej prądu, wartość M, odpowiednio zmniej- 
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sza się zaledwie o 18 i 26%, Tłumaczy to, dlaczego w układach rzeczywi- 
stych czas t, i prąd Ip tylko w nieznacznym stopniu zależą od prądu spo- 
czynkowego 15. 

Wartość M, przy najczęściej stosowanym stałoprądowym zasilaniu ko- 
lektora zależy od temperatury otoczenia, co stanowi główny (chociaż nie- 
wielki) wpływ temperatury na wartość czasu narastania i amplitudy impulsu 
prądowego. 

Parametry impulsów pośrednio zależą również od częstotliwości powta- 
rzania fp, gdyż moc tracona w kolektorze w czasie stanów przejściowych, 
dotychczas nie brana pod uwagę, jest proporcjonalna do częstotliwości po- 
wtarzania. 

Przyjmując, że energia zmagazynowana w pojemności w stanie spoczyn- 
kowym wydziela się w stanach dynamicznych w kolektorze, można w przy- 
bliżeniu wyznaczyć całkowitą moc rozpraszania w kolektorze, jaką należy 
zastosować w zależności (1-224) 


1 1 
POZU,I yt 3 U4CJ, = Up (L+ =. UsCi,) (1-226) 


Układ relaksacyjny przedstawiony na rys. 1-81 znajduje zastosowanie 
jako generator impulsów szpilkowych zakresu nanosekundowego. Napięcie 
wyjściowe jest zwykle pobierane z małej rezystancji, którą włącza się do 
obwodu szeregowo z pojemnością. Jako tranzystory lawinowe są powszech- 
nie wykorzystywane wyselekcjonowane egzemplarze tranzystorów konwen- 
cjonalnych, zarówno dyiuzyjnych jak i dryitowych. Na przykład, w przy- 
padku tranzystora p-n-p o fi, = 10 MHz, u=0,7, przy M, = 50 czas nara- 
stania określony z zależności (1-220) wynosi tn = 1,3 ns. Przy dużych prą- 
dach obserwuje się przy tym pewne zwiększenie czasu narastania, PRAWO: 
podobnie wskutek zmniejszenia wartości y. 

Zasadniczą ujemną cechą generatorów z tranzystorem lawinowym jest 
stosunkowo duży czas ustalania się napięcia na kolektorze tranzystora. 
Główną wartość tego czasu stanowi zwykle czas ładowania się pojemności € 
poprzez rezystancję Re. Schemat zastępczy obwodu kolektora dla tego przy- 
padku przedstawiono na rys. 1-88. Że względu na występujące w obwodzie 
kolektora nieliniowe przewodności i pojemności, ustalenie prostego anali- 
tycznie określenia czasu ładowania pojemności jest utrudnione. 

Dla celów praktycznych można statyczną charakterystykę wyjściową 
tranzystora (rys. 1-82) zastąpić prostą przechodzącą przez początek układu 


-Ue 


ięluc) 


Rys. 1-88. Schemat zastępczy relaksatora dla etapu ładowania 
pojemności 
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i spoczynkowy punkt pracy Q. Czas trwania przebiegu ładowania tp, przy 
pominięciu pojemności Ce wobec dużej pojemności C, może być wówczas. 
ustalony jako wartość 


ty 02,8 RQ € (1-227) 
przy czym 
U 
Rą = TG (1-228) 


Rzeczywisty czas tp jest mniejszy od określonego zależnością (1-227), ze: 
względu na nieliniowość charakterystyki wyjściowej. Przy małych warto- 
ściach C jest widoczny wpływ pojemności Ce na czas ustalania się napięcia 
kolektora. Wpływ ten może być oszacowany przez zwiększenie wartości tp 
określonej zależnością (1-227) w takim stosunku, w jakim pozostają ładunki 
„końcowe na obu pojemnościach, co daje mnożnik. 


1+ 2CeB_ 


Zależność (1-227) może być również przedstawiona w postaci 


„_UB 
U, 

GG dła UQzUp (1-227a) 
I 

która bezpośrednio wyraża zależność czasu powrotu tp od punktu pracy 

"tranzystora oraz od wartości napięcia zasilającego. Skrócenie czasu powrotu 

jest możliwe przez zwiększenie prądu spoczynkowego Ią oraz przez zmniej- 

szenie napięcia zasilającego Ucc lub przez zastosowanie specjalnych ukła- 

dów przyspieszonego ładowania pojemności. 


1, 2BUBC 


1.7. Tranzystory jednozłączowe 


1.7.1. Budowa i charakterystyki statyczne 


Tranzystory jednozłączowe, zwane również diodami o podwójnej bazie (ang.. 
unijunction transistor, double-base diode) są bardzo prostymi przyrządami 
o charakterystyce rezystancji ujemnej typu S (uzależnionej prądowo) uzy- 
skanej w wyniku występowania zjawiska modulacji przewodności obszaru 
bazy przez nośniki wstrzykiwane ze złącza emiterowego. Schemat budowy 
i podstawowy układ włączenia tranzystora jednozłączowego przedstawia 
rys. 1-89. W wydłużonej jednorodnej płytce półprzewodnika, zaopatrzonej 
na obu końcach w kontakty omowe bazy pierwszej B, i bazy drugiej B, jest 
wykonane złącze E pełniące funkcję emitera. 

Przy przerwanym obwodzie bazy drugiej (IB, = 0) charakterystyka prą- 
dowo-napięciowa obwodu emitera odpowiada charakterystyce zwykłej diody 
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o zwiększonej rezystancji długiego obszaru bazy. Włączenie napięcia między 
kontakty B, i B, powoduje wstępne spolaryzowanie złącza emitera w kie- 
runku zaporowym, wynikające z rozkładu napięcia zasilającego wzdłuż 
płytki, Polaryzacja zaporowa emitera zmienia się wzdłuż płytki, najmniej- 
sze napięcie zaporowe występuje na dolnej krawędzi złącza (przekrój A na 
rys. 1-89a) i ma wartość 4UBęB;, przy czym 4 — współczynnik podziału na- 
pięcia wynikający z podziału napięcia między rezystancje RB, RB, charak- 
teryzujące obszary bazy drugiej i bazy pierwszej przy Ig =0, tj. 


m =P (1-229) 


Wartość współczynnika 4 wynosi przeciętnie ok. 0,5...0,8, rezystancje 
„Rp, RB, są rzędu 2...5 kQ. 


"Rys. 1-89. Tranzystor jednozłączowy: a) układ włączenia i oznaczenie schematowe; 
b) charakterystyki wejściowe 


Przewodzenie złącza emitera wymaga skompensowania wewnętrznego 
napięcia polaryzacji zwrotnej wytwarzanego w obszarze bazy i następuje 
przy napięciu emitera Up (rys. 1-89b) większym od napięcia 7UB+B, o spadek 
napięcia UF na przewodzącym złączu, tj. 


Up = qTUpęgy ŁUp (1-230) 


Ponieważ nośniki wprowadzane przez emiter są unoszone w głąb obszaru 
bazy pierwszej, następuje zmniejszenie wypadkowej rezystancji tego obszaru 
i zmniejszenie na nim spadku napięcia stanowiącego część napięcia  UBsB;. 
Prowadzi to stopniowo do rozszerzenia obszaru przewodzenia na całą po- 
"wierzchnię złącza emiterowego oraz do zmniejszenia wypadkowego napię- 
cią Ug stanowiącego sumę spadku napięcia w obszarze bazy pierwszej i na 
złączu emiterowym. Pomimo zmniejszenia napięcia Up, prąd Ig wzrasta. 
"Odcinek charakterystyki o ujemnym nachyleniu kończy się w punkcie V. 
Przy prądach emitera większych od Iy (obszar nasycenia) nachylenie cha- 
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rakterystyki jest znowu dodatnie i odpowiada bardzo małym rezystancjom, 
rzędu 50 Q. 

Przebieg charakterystyki emiterowej może być opisany analitycznie, na 
podstawie uproszczonego modelu tranzystora jednozłączowego przedstawio- 
hego na rys. 1-90, gdzie konduktancje Gp i Gn wyrażają zwiększenie kon- 
duktancji obszaru pierwszej bazy wskutek powstania koncentracji nadmia- 


a 


Rys. 1-90. Uproszczony schemat zastępczy tran- 
zystora jednozłączowego dla składowych Ssta- 
łych 


I 

I 

| 
a— 


rowych dziur ij elektronów. Pomijając zjawisko dyfuzji i rekombinacji oraz 
wprowadzając współczynnik sprawności emitera y, można napisać następu-- 
jące zależności [19, 39]: 


Ip; = (Upapi UG, (1-281) 
IĘ+lp, = Ip, = UXG,+G,+G,) (1-232). 
„oraz dodatkcwo 
Hao zie (1-233). 
Gp Mp 
ylp = U;G, (1-234) 
.Z powyższych zależności można wyznaczyć napięcie U; 
U, = Hn , 
g= U Ba B177 y(1+ ię? -1 Ię qRps (1-235) 
p 


Napięcie Ug jest sumą napięcia U, i spadku napięcia UF na przewodzą-- 
cej diodzie; określając więc napięcie złącza emiterowego 


uzyskuje się równanie charakterystyki 


|'m 
Up = NUŁę |» (i pó | IęnRpęt 57 ln -7- (1-236) 
Hp q Igo 


127% 


Na podstawie (1-236) można wyznaczyć wartości prądu Ip i napięcia Up 
charakteryzujące punkt włączenia P+ z równania dUE/dlg = 0 


kT 
Iuaż= > ARE (1-237a) 
: 14 6|<p|sh 
Y ma 11vB2 
KTO Ip 
UpSEUBepih go 07 — *YUB+Bi (1-237) 
Igo 


Dla uzyskania małego prądu Ip są wytwarzane bazy o dużych rezystancjach; 
wówczas również Up ać nUB;B;. 

W zakresie dużych prądów zależność (1-236) staje się niedokładna, gdyż 
w warunkach dużego poziomu nośników zmieniają się wartości y, un, Mp, RB» 


Dlatego wartość prądu doliny Iy można jedynie w przybliżeniu oszacować 
z warunku U;s(ly) = 0 


U Ba B1 


ly, s< 
" 1-7 )-1|R 
Y Hp B2 


Przykład charakterystyk statycznych tranzystora jednozłączowego za- 
mieszczono na rys. 1-91. Należy podkreślić stosunkowo nieznaczną zależność 


(1-238) 


0 Ja 0 
00-300 30 M0ChO 00-30 0 % NH 


"Rys. 1-91. Charakterystyki krzemowego tranzystora jednozlączowego typu 2N1617: 

a) charakterystyki Up(lp); b) zależności IB(UBsB) ©) zależność rezystancji Rpg 

od temperatury; d) charakterystyka temperaturowa prądu IB w zakresie przewo- 
a dzenia 
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"podstawowej charakterystyki Ig(UE) od temperatury. Zmiana temperaturo- 
wa napięcia Up wynika głównie ze zmiany napięcia Ur i charakteryzuje się 
wartością około —3 mV/?C. Znaczny jest natomiast, rzędu 0,1...0,9%/0/?C, 
przyrost temperaturowy rezystancji niezmodulowanej R.gB = RB; +RB;. 


1.7.2. Analiza podstawowego układu relaksacyjnego z tranzystorem jedno- 
zlączowym i pojemnością 


Tranzystor jednozłączowy umożliwia bardzo prostą realizację układu relak- 
sacyjnego, którego podstawowy schemat przedstawiono na rys. 1-92a, Dzia- 
łanie układu polega na okresowym rozładowywaniu kondensatora Ce prą- 
dem emitera w chwili, gdy napięcie na emiterze, zwiększające się wskutek 
ładowania pojemności przez rezystor Re ze źródła UBB, osiągnie wartość 
progową Up. Następuje wówczas przeskok chwilowego punktu pracy z punk- 


a) 6) Uz2, Ue 


9 Use 


Uga_ 
z 

Skala czasu rozciągnięta © 

pawia a ah 


4 
CAM ty Ż Role 


Rys. 1-92. Podstawowy układ relaksacyjny z tranzystorem jednozłączowym: a) układ; 
b) przebiegi czasowe napięć A 


tu P do punktu P' (rys. 1-93) charakteryzującego się dużym prądem emitera. 
Po szybkim rozładowaniu pojemności napięcie emitera osiąga wartość Uyv, 
po czym następuje ponowny przeskok chwilowego punktu pracy na gałąź 
charakterystyki tranzystora zatkanego (przeskok następuje w punkcie M, 
gdzie nachylenie charakterystyki jest w przybliżeniu równe Re, praktycznie 
UM me Uy). Następuje ponownie ładowanie pojemności i proces powtarza się. 
Warunkiem niezbędnym powstania i utrzymania oscylacji relaksacyjnych 
jest przecinanie charakterystyki tranzystora przez charakterystykę roboczą 
Rę w punkcie Q na odcinku o ujemnym nachyleniu PV (rys, 1-93). 

W przebiegach czasowych przedstawionych na rys. 1-92 wyróżnia się 
etap powolnych zmian, zachodzących ze stałą czasową RęCe, oraz etap zmian 
szybkich, pokazanych w skali czasu rozciągniętej w przybliżeniu o dwa rzę- 
dy wartości. 

Czas trwania t, etapu powolnego może być wyznaczony z zależności 
(1-56). Podstawiając uę(0) = Uy, ue(co) = UBB, te(t;) 5 Up, znajduje się 


UgB"Uyp 
UgB—UP 


t, = RĘCln (1-239) 
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Wartość napięcia progowego Up zależy od napięcia spoczynkowego UBs+ * 
na bazie drugiej 


REB 
WAU (1-240) 
B2 BB Rgg+ R; 


skąd 
Up = qUpa Up (1-241) 
Czas t;y określa również praktycznie długość okresu T oscylacji, gdyż 
wartość czasu t> jest przeciętnie o dwa lub trzy rzędy wartości mniejsza 
od ty. W przybliżeniu czas te jest równy trzykrotnej wartości stałej czasowej, 


określonej iloczynem pojemności Ce zmodulowanej rezystancji obszaru bazy 
pierwszej, która jest rzędu kilkudziesięciu omów. 


SOKI 
Usa 
100ŁA 
Rys. 1-93. Obieg chwilowego punktu pracy w re- Rys. 1-94, Układ relaksatora do 
laksatorze z tranzystorem jednozłączowym i po- dynamicznego pomiaru współ- 
jemnością czynnika y 
Skok napięcia emiterowego 
AUpg = Up—Uyp sz Up (1-242) 


Skok napięcia na bazie drugiej można określić przyjmując, że zmodulowany 
obszar bazy pierwszej stanowi w przybliżeniu zwarcie; wówczas napięcie na 
bazie Ubo(t>) 


Rp: 
Upę(ty) SE Ugę —— ——- (1-243) 
Rp; TR; 
Na tej podstawie można wyznaczyć wartość skoku napięcia AUB> 
R R 
MU gą = U pę— Upg(ty) = Upp ( BB__ |. A) (1-244) 
$ RpggtR, Bp, R, 


W powyższej analizie pominięto całkowicie wewnętrzne stany nieustalo- 
ne tranzystora jednozlączowego. Jest to dopuszczalne, ponieważ ten stosun- 
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kowo wolno działający przyrząd jest używany głównie w urządzeniach au- 
tomatyki przemysłowej do wyzwalania układów tyrystorowych, w których 
częstotliwości powtarzania nie przekraczają na ogół zakresu kilkudziesięciu 
kiloherców, a zwykle są znacznie mniejsze. W układach tych własne czasy 
„przełączania tranzystorów jednozłączowych (rzędu 1 us) są do pominięcia. 

Z przeprowadzonej analizy wynika, że podstawowym parametrem tran- 
zystora jest współczynnik 7. Do pomiaru tego współczynnika może służyć 
układ relaksatora jak na rys. 1-94, Zastosowany w układzie detektor szczy- 
towy przy odpowiednio dobranej diodzie D automatycznie odejmuje war- 
tość Up od napięcia Up. Stosując ten przyrząd przeprowadza się wstępną 
kalibrację miernika wychyłowego, zwierając klucz K i ustawiając 100%/0 
wskazań za pomocą rezystora Ry. Po rozwarciu klucza K miernik wskazuje 
wartość 7. 


1.8. Tyrystory 


1.8.1. Budowa i charakterystyki statyczne 


"Tyrystory, zwane również prostownikami sterowanymi (ang. thyristor, con- 
trolled rectifier), są urządzeniami krzemowymi o charakterystykach zbli- 
żonych do charakterystyk tyratronów i tranzystorów lawinowych, przezna- 
czonymi głównie do przełączania źródeł o dużej mocy. 

Podstawową strukturę tyrystora tworzą cztery warstwy półprzewodni- 
ka pin ułożone na przemian (rys. 1-95a). Struktura taka może być uważana 
w pierwszym przybliżeniu za rodzaj połączenia dwóch tranzystorów, typu 
Pi"Ty=Pa I TYPU My-Pe-Ne, MAJĄcych wspólne obszary Dę i my (rys. 1-96). 

Nazewnictwo dotyczące tyrystorów posługuje się w wielu przypadkach 
terminami zapożyczonymi z dziedziny przyrządów próżniowych. I tak, 
skrajne warstwy p; i nę są połączone z zewnętrznymi elektrodami nazywa- 
nymi umownie anodą A i katodą K. Warstwy te są nazywane emiterami 
anodowym i katodowym. Wewnętrzne warstwy m, i Pe Są nazywane bazami, 
przy tym warstwa p, jest połączona z bramką G służącą do sterowania 
przyrządu. 


4 


Rys. 1-95. Tyrystor: a) struk- 
tura; b) oznaczenie schema- Rys. 1-96. Przedstawienie Struktury tyrystora 
towe w postaci połączenia tranzystorów p-n-p i n-p-n 
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Charakterystyki statyczne tyrystora przedstawiono na rys. 1-97. W cha- 
rakterystyka wyróżnia się następujące podstawowe obszary: stanu zawo- 
rowego, stanu blokowania, stanu przewodzenia i przejściowy obszar rezy- 
stancji ujemnej. 


Stan przewodzenia 
(wlączenia] 


r" Obszar ujernnej rezystancji 


Ugo) U(eoj U (80) 
Stan blokowania 


, Stan zaworowy 


Rys. 1-87. Charakterystyka statyczna tyrystora 


Stan zaworowy odpowiada ujemnej polaryzacji anody względem katody, 
w tym stanie złącza p;-my i Pe-he są spolaryzowane zaporowo i prąd ano- 
dowy nie płynie, jeżeli nie zostanie przekroczone napięcie przebicia UBR. 
Napięcie przebicia UBęR w stanie zaworowym jest nieco mniejsze od sumy 
napięć przebicia wstecznego złączy emiterowych (dokładnie, jest ono sumą 
wartości U, tranzystorów p;-Ty-De i Ty-Ps-Me W ich połączeniach inwersyj- 
nych). j 

W stanie blokowania tyrystor jest również wyłączony, gdyż płynie tylko 
niewielki prąd zerowy spolaryzowanego zwrotnie złącza kolektorowego Pe-1y. 
Zakres dopuszczalnych napięć anodowych stanu blokowania jest ważnym 
parametrem tyrystorów. Zakres ten wyznacza napięcie przełączania U(Bo) 
określone przez punkt P na charakterystyce statycznej (rys. 1-97). Jako ty- 
powe są produkowane tyrystory o znamionowych zakresach napięcia od 30 
do 1000 V. 

Od punktu P zaczyna się przełączanie tyrystora ze stanu blokowania, 
w którym prąd anodowy jeszcze nie płynie, do stanu przewodzenia w punk- 
cie T, charakteryzującym się małym napięciem przewodzenia Ur (rzędu 
1..2 V)i dużymi dopuszczalnymi prądami (rzędu 10 A). 

Przy wyłączaniu tyrystorów obserwuje się, że prąd anodowy może być 
znacznie mniejszy od wartości odpowiadającej punktowi T, tj, część cha- 
rakterystyki stanu włączenia leży poniżej punktu T. Punkt H jest nazywa- 
ny punktem podtrzymania stanu włączenia. 

Przebieg charakterystyk tyrystora między obszarem blokowania a obsza- 
rem przewodzenia zależy od natężenia sterującego prądu bramki IG, za po- 
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mocą którego można przesuwać punkt przełączania P tyrystora. Przebieg 
tych charakterystyk może być w przybliżeniu opisany zależnościami uzyska- 
nymi z rozważenia schematu zastępczego złożonego z tranzystorów Pp-n.-p 
i n-p-n, przedstawionego na rys. 1-96b. Przebieg charakterystyk jest zwią- 
zany z dużą zmiennością współczynników wzmocnienia prądowego «4 i «K 
tych tranzystorów w funkcji przepływającego prądu i z występującym we 
wspólnym złączu kolektorowym powielaniem lawinowym. 

Przy dodatniej połaryzacji anody tranzystory schematu zastępczego 
z rys. 1-96b przewodzą aktywnie, co umożliwia następujący zapis równania 
, prądu: 


Ik = 04 MI4+agMIĘ+MIG,+IG (1-245) 


Zależność M od napięcia anodowego, równego napięciu na zaporowo spola- 
ryzowanym złączu ny-ps, określa wzór Millera (1-99). 

Ponieważ Ik = I4+IG, równanie (1-245) można zapisać w postaci 
ARNI zk 08% 
1-(04+Ag) 1-104) 
która odpowiada zapisowi charakterystyki tranzystora lawinowego (1-100b), 
z tą różnicą, że wartość sumy (a4ł+ak) może sięgać 2. 

Charakterystykę rezystancji ujemnej uzależnionej prądowo jest ko- 
rzystniej przedstawiać w postaci zależności U4(I4). Stosując wzór Millera 
(1-99) można zależność (1-246) przekształcić w postać 


- (1-246) 


KK = 
U4= Us 1— 1, (1-247) 


Z analizy zależności (1-246) i (1-247) wynika, że przebieg charakterystyk 
tyrystora w pierwszej ćwiartce płaszczyzny współrzędnych I4, U4 jest bez- 
pośrednio związany ze zmiennością współczynników «A, xk w funkcji prze- 
pływającego prądu I4. Ponieważ przy małych prądach I4 wartości tych 
współczynników mogą być rzędu 0,1, w stanie blokowania tyrystor nie prze- 
wodzi, mimo doprowadzenia dużych napięć anodowych. W miarę zwiększa- 
nia napięcia anodowego następuje jednak pewien wzrost prądu anodowego 
i wartości «4, xK dzięki temu. zwiększają się, co w efekcie doprowadza do 
powstania wewnętrznego dodatniego sprzężenia zwrotnego i odcinka cha- 
rakterystyki o ujemnym nachyleniu. Tranzystory zastępcze p+-Ty-Pa i Tq-Da-M> 
tworzą w tym przypadku rodzaj układu regeneracyjnego, którego wyzwole- 
nie za pośrednictwem prądu bramki lub napięcia anodowego powoduje stan 
zwarcia obszarów anody i katody wskutek nasycenia obu tranzystorów 
w stanie włączenia. Wartość napięcia przełączania U (Bo) można wyznaczyć 
teoretycznie, jeżeli jest znana zależność prądowa współczynników «4, «X. 
Praktycznie zależność U (Bo) od prądu włączającego bazy IGT uzyskuje się 
przez dokonanie pomiarów; zależność ta nosi nazwę charakterystyki włą- 
czania tyrystora, a jej typowy przebieg przedstawiono na rys. 1-98a. Na 
rys. 1-98b przedstawiono zależność prądu IGr od napięcia bramki UGT, 
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która jest zbliżona do charakterystyki złącza p-n. Na charakterystyce 
IGT(UGT) zaznacza się zwykle obszary o różnym stopniu pewności włącze- 
nia tyrystora. 


2) łu a) 


b) Ha 
| 42, 
5 
Rys. 1-98. Charakterystyka włączenia tyry- Rys. 1-99. Tyrystor dwu- 
stora (a); obszary pewnych i niepewnych kierunkowy: a) oznacze- 
przełączeń tyrystora (b) I — obszar bez prze- nie schematowe b) cha- 
łączeń; II — obszar możliwych przełączeń; rakterystyka statyczna 


III — obszar pewnych przełączeń 


Charakterystyki statyczne tyrystorów zależą w znacznym stopniu od 
temperatury. Zwiększenie temperatury objawia się zmniejszeniem wartości 
napięcia U(Bę)» CO pozostaje w związku ze wzrostem wartości «4, ak oraz ICy. 

Właściwości poszczególnych typów tyrystorów są obecnie bardzo zindy- 
widualizowane, co jest wynikiem istnienia różnych technologii wytwarzania 
dostosowanych do różnych celów. Np. zostały opracowane i są obecnie wy- 
twarzane tyrystory dwukierunkowe (ang. bidirectional thyristor, triac), 
o oznaczeniu i charakterystykach przedstawionych na rys. 1-99. 


1.8.2. Przełączanie tyrystorów 


Współczesne tyrystory są budowane głównie z przeznaczeniem do przełącza- 
nia źródeł dużej mocy. Przez tworzenie długich obszarów wewnętrznych baz , 
dąży się do uzyskania elementów o dużych dopuszczalnych napięciach 
w stanie wyłączenia. Powiększanie powierzchni złączy ma na celu zwięk- 
szenie dopuszczalnego natężenia prądu w stanie włączenia. 

Ponieważ prądy w stanie wyłączenia i napięcia w stanie włączenia są 
bardzo małe, współczesne tyrystory przy małych stratach mocy umożliwiają 
przełączanie źródeł o mocy rzędu kilkuset watów, a nawet kilku kilowatów. 
Czasy przełączeń są jednak w tyrystorach mocy stosunkowo duże, rzędu 
(1...5) us. Tak długie czasy wynikają częściowo ze znacznej długości obsza- 
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rów wewnętrznych a częściowo ze struktury czterowarstwowej, w wyniku 
której nawet w tyrystorach małej mocy czasy przełączeń są rzędu 
(0,1...0,2) us. 

Przy stosowaniu tyrystorów głównym zagadnieniem jest włączanie, 
a zwłaszcza wyłączanie tych elementów. Nie rozważając różnych możliwych 
rozwiązań obwodów włączających i wyłączających podstawowe problemy 
wyłączania można rozpatrzyć w prostym układzie przedstawionym na 
rys. 1-100a. Występują w nim: źródło sterujące egi źródło przełączane ©. 
Oba źródła w szczególnych przypadkach mogą dostarczać napięć zmiennych, 
stałych, pulsujących itp., zależnie od rodzaju zastosowań. 


9 £z Us a 


Rys. 1-100, Przełączanie tyrystorów: a) układ podstawowy; b) przebieg charaktery- 
styk roboczych 


Włączenie tyrystora powoduje załączenie, praktycznie biorąc całej war- 
tości napięcia źródła ea na obciążenie Ro; włączenie to może nastąpić bądź 
przez zwiększenie napięcia anodowego us ponad wartość napięcia włącze- 
nia U (80) (włączanie anodowe), bądź przez obniżenie napięcia włączenia 
U (B0), które jest zależne od prądu bramki (włączanie prądem bramki), lub 
też obydwoma sposobami jednocześnie. 

Wyłączanie tyrystorów jest zwykle trudniejsze niż włączanie. W celu 
wyłączenia tyrystora należy zmniejszyć napięcie ep do takiej wartości, by 
prąd ża zmalał; wówczas przy dalszym zmniejszaniu napięcia nastąpi prze- 
skok punktu pracy z obszaru przewodzenia do obszaru zatkania (wyłączanie 
anodowe); albo zwiększyć ujemny prąd bramki do takiej wartości, aby 
punkt H charakterystyki przesunąć powyżej prądu włączenią (wyłączanie 
prądem bazy). Wyłączający prąd bramki ma wartość zbliżoną do prądu włą- 
czenia, a więc na ogół bardzo dużą, dlatego tego typu wyłączanie jest rzadko 
stosowane. 

Włączanie i wyłączanie anodowe tyrystorów jest w sposób naturalny 
stosowane w układach prądu zmiennego, które stanowią główną dziedzinę 
zastosowania tyrystorów jako prostowników sterowanych. W układach tych 
można stosunkowo prosto regulować moc przełączaną przez zmianę kąta 
fazowego napięcia zmiennego działającego w obwodzie bramki, przez co 
punkt włączania i kąt przepływu prądu anodowego ulegają zmianie, 
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Należy wspomnieć o możliwości włączenia tyrystora, jeżeli do anody 
zostaje doprowadzone napięcie o dostatecznie dużej szybkości narastania 
dua/dt. Włączenie tyrystora następuje wówczas wskutek prądu pojemnościo- 
wego złącza kolektorowego, jaki steruje bazy obu wyodrębnionych tranzy- 
storów (rys. 1-101), powodując wzrost wartości chwilowej « i zmniejszenie 
wartości napięcia włączania U (Bv): Zjawisko włączenia pojemnościowego ty- 
rystora jest zjawiskiem szkodliwym, gdyż pod jego wpływem występują 
niepożądane włączenia w przypadku stanów przejściowych, Dlatego też od- 
porność na włączanie pojemnościowe jest ważnym parametrem prostowni- 
ków sterowanych. 


Rys. 1-101. Włączanie pojemnościowe tyrystora 


K—— 


Tyrystory nie są podstawowymi elementami półprzewodnikowymi sto- 
sowanymi w technice impulsowej, dlatego podany wyżej opis ich właściwo- 
ści został z natury rzeczy ograniczony. Bardziej wyczerpujące informacje 
o tyrystorach wraz z obszerną bibliografią przedmiotu można znaleźć w pra- 
cach [6, 19, 40]. * 


1.9. Układy scalone 


1.9.1. Ogólna charakterystyka układów scalonych 


W punkcie tym przedstawiono podstawowe dane charakteryzujące wytwa- 
rzanie i właściwości układów scalonych monolitycznych, zwanych dalej 
w skrócie układami scalonymi (ang. Integrated Circuits, IC). Nazwą tą obej- 
muje się wiele struktur układowych, wykonywanych przy zastosowaniu róż- 
nych technologii, których wspólną cechą jest to, że wszystkie części są wy- 
konywane jednocześnie w toku kolejnych operacji technologicznych, Układy 
scalone różnią się więc zasadniczo od konwencjonalnych układów dyskret- 
nych, których produkcja polega na łączeniu uprzednio oddzielnie wytworzo- 
nych indywidualnych elementów, takich jak rezystory, kondensatory, tran- 
zystory itp. 

Obwody elektryczne układów scalonych są utworzone na powierzchni 
lub wewnątrz wspólnego obszaru podłoża. Podłoże zapewnia odpowiednią 
wytrzymałość mechaniczną i izolację elektryczną obwodów wewnętrznych. 
Rozróżnia się podłoża czynne i podłoża bierne. Podłoże czynne jest to zwy- 
kle podłoże półprzewodnikowe, którego obszary wewnętrzne, poza spełnia- 
niem funkcji izolacji i ewentualnie połączenia, mogą być przekształcane 
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drogą odpowiednich procesów technologicznych (np. dyfuzji) w części ukła- 
du, takie jak np. rezystory, złącza itp. Podłoże bierne (zwykle szkło lub sza- 
fir) odgrywa jedynie rolę nośnika izolującego osadzane na powierzchni 
warstwy różnych materiałów, tworzących powierzchniowy układ czynny. 

Przy wytwarzaniu układów scalonych z podłożem czynnym podstawo- 
wym problemem jest zapewnienie odpowiedniej izolacji elektrycznej między 
poszczególnymi obwodami. Są stosowane dwa podstawowe rozwiązania — 
izolacja złączowa oraz izolacja dielektryczna. Izolacja złączowa polega na 
wykonywaniu części układu scalonego w oddzielnych obszarach o typie 
przewodnictwa przeciwnym do typu przewodnictwa podłoża, dzięki czemu 
obszary te, tworzące system przeciwnie połączonych złączy, są od siebie 
odseparowane przy dowolnej polaryzacji. Wadą izolacji złączowej są duże 
pojemności złączowe, sprzęgające obwody oraz możliwość tworzenia się pa- 
sożytniczych struktur tranzystorowych itp. Izolacja dielektryczna polega na 
wytwarzaniu części układów scalonych w wytrawionych uprzednio wnę- 
kach, pokrytych warstwą izolacyjną (np. dwutlenku krzemu). Jako trud- 
niejsza technologicznie, mimo dobrych właściwości, izolacja dielektryczna 
nie jest szeroko stosowana. 

Elementy izolacji złączowej i dielektrycznej występują w nowoczesnej 
technologii izoplanarnej, przy której są wytwarzane izolacyjne obszary dwu- 
tlenku krzemu sięgające głęboko w podłoże. 

Układy scalone zawarte w opakowaniach fabrycznych można podzielić 
na układy jednopłytkowe i wielopłytkowe. Układy scalone jednopłytkowe 
zawierają jedną kostkę monolityczną, o wymiarach rzędu 2 mm X 2 mm X 
X 0,2 mm (lub mniejszych), połączoną z zewnętrznymi wyprowadzeniami za 
pomocą cienkich przewodów. Układy wielopłytkowe zawierają kilka pły- 
tek; ich zaletą jest możliwość zamiany płytek w procesie produkcyjnym, 
przed dokonaniem hermetyzacji obudowy. 

Należy dla ścisłości stwierdzić, że chociaż przez „układy scalone” rozu- 
mie się zazwyczaj produkowane masowo układy scalone monolityczne, to 
nazwa ta rozciąga się również na pewne konstrukcje pośrednie między 
układami dyskretnymi a układami monolitycznymi, nazywane zbiorczo 
układami hybrydowymi. Układy hybrydowe powstają w wyniku połączenia 
części układu wykonahej w postaci scalonej, na ogół techniką osadzania 
grubych lub cienkich warstw na podłożu biernym, z elementami indywi- 
dualnymi czynnymi lub innymi, których wykonanie scalone jest trudne. 
Układy hybrydowe nie są poddane tak ostrym ograniczeniom, jakie wystę- 
pują w układach monolitycznych i przez optymalne skojarzenie struktury 
scalonej z elementami dyskretnymi najwyższej klasy umożliwiają osiągnię- 
cie doskonałych właściwości układowych, trudnych do uzyskania przy struk- 
turze monolitycznej. Produkcja układów hybrydowych jest stosunkowo pro- 
sta, a przy tym technika ta umożliwia adaptowanie większości rozwiązań 
układowych dyskretnych. Pewną wadą układów hybrydowych jest mały 
stopień miniaturyzacji oraz stosunkowo duże rozmiary (rzędu 2 cm X 2cmX 
X 1 mm). Wytwarzanie ich jest jednak opłacalne już przy seriach rzędu kil- 
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kudziesięciu tysięcy, są więc one dobrym uzupełnieniem układów monoli- 
tycznych, których produkcja ze względu na skomplikowany proces techno- 
logiczny i złożoną budowę wymagającą z reguły projektowania komputero- 
wego staje się opłacalna dopiero przy seriach znacznie większych. 

Jak nadmieniono na wstępie, w dalszej części punktu są omawiane wy- 
łącznie układy scalone monolityczne, których technika wykrystalizowała się 
na początku lat sześćdziesiątych. Łączy ona wiele oddzielnie dotychczas 
traktowanych dziedzin wiedzy i umiejętności, jak fizyka ciała stałego, fi- 
zyka cienkich warstw, fotolitografia, mikroskopia i mikromanipulacja, pro- 
cesy dyfuzji, osadzania epitaksjalnego itp. Rozwój tej technologii został do- 
piero zapoczątkowany, przypuszczalnie w najbliższym stadium tego rozwo- 
ju powstaną struktury scalone objętościowe, zastępujące obecnie wytwa- 
rzane płaskie struktury jednostronne. 

Obecnie wytwarzane układy scalone mają przeważnie za podstawę 
struktury bipolarne, przy tym podstawowym elementem czynnym jest tran- 
zystor, który przez odpowiednie połączenia może być również wykorzysty- 
wany jako dioda. Układy tego typu osiągnęły wysoki stopień doskonałości, 
są tanie i masówo stosowane. Wydaje się jednak, że w najbliższej przy- 
szłości poważnym konkurentem struktur bipolarnych staną się struktury 
unipolarne typu MOS. Układy scalone z tranzystorami unipolarnymi prze- 
ciwstawnymi typu COSMOS już obecnie wykazują poważne zalety techno- 
logiczne. Do wytworzenia przeciętnego układu COSMOS trzeba zaledwie 
ok. 10% powierzchni wymaganej dla struktury bipolarnej spełniającej ana- 
logiczną funkcję, przy tym liczba operacji technologicznych jest o 30...40%0 
mniejsza [41, 42, 43]. Wytwarzanie układów scalonych tego typu jest. moż- 
liwe w warunkach mało zaawansowanej technologii. Zaletą eksploatacyjną 
jest moc zasilania przeciętnie o rząd wartości mniejsza niż w układach bi- 
polarnych, wadą — mniejsze częstotliwości maksymalne przełączania (w tej 
dziedzinie dokonuje się duży postęp). 

Pogłądowe porównanie właściwości cyfrowych układów scalonych bi- 
polarnych i unipolarnych przedstawiono na rys. 1-102. 


Częstotliwość przelączania 
0,142 * 100H2 100kHz 100MH2 


Rys. 1-102. Porównanie mocy zasilania, często- 
tliwości i czasu przełączania cyfrowych ukła- 
dów scalonych bipolarnych i unipolarnych: (1) 
pojedyncze bramki, przeznaczone do sterowa- 
nia innych równoległych bramek; (2) bramki 
wewnętrzne; (3) układy z tranzystorami MOS 
o kanale p; (4) układy bipolarne małej mocy; 


Moc zasilania 


11W (5) kierunek zwiększania sie odporności szumo- 
1s 1ms tus Ins wej; (6) kierunek wymiany moc zasilania — 
Czas _przelączania czas włączenia 
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Układy scalone są często dziełone na układy analogowe i cyfrowe, Od- 
powiednio do klasy pełnionych funkcji. W układach analogowych ciągły 
sygnał analogowy jest przetwarzany liniowo; podstawą układów analogo- 
wych są wzmacniacze, a przede wszystkim wzmacniacze operacyjne. W ukła- 
dach cyfrowych (obejmujących również układy impulsowe) sygnał wystę- 
puje w postaci kodu dyskretnego, nieodłączną cechą tych układów są nie- 
liniowości charakterystyk, dlatego układy te są niekiedy nazywane ukła- 
dami nieliniowymi, w odróżnieniu od układów analogowych liniowych. 

O powszechnym obecnie wprowadzaniu układów scalonych nie tylko do 
aparatury profesjonalnej, lecz i do urządzeń domowego użytku przesądziły 
w zasadzie trzy podstawowe zalety: 

a) małe koszty, 

b) duża niezawodność, 

c) wysoki stopień miniaturyzacji. 

Zalety te wiążą się ze sobą przyczynowo, bowiem np. przy ocenie eko- 
nomicznej należy wziąć pod uwagę nie tylko cenę zakupu układu scalonego, 
która n.b. jest już obecnie zdecydowanie niższa od kosztów produkcji ana- 
logicznego układu dyskretnego, lecz również zmniejszenie nakładów eks- 
ploatacyjnych, wynikłe ze zwiększenia niezawodności urządzenia, oraz 
zmniejszenie nakładów materiałowych związane z ogólną miniaturyzacją 
konstrukcji aparatury. 

Niezmiernie istotna jest możliwość zwiększenia stopnia niezawodności 
urządzeń przy zastosowaniu układów scalonych. Jest to szczególnie widocz- 
ne przy dużych systemach, takich jak komputery, zawierające dziesiątki 
i setki tysięcy różnych elementów elektronicznych. Dla przykładu, o ile 
średni czas między uszkodzeniami komputera z lampami próżniowymi jest 
rzędu 10 h, a komputera tranzystorowego z indywidualnymi elementami 
rzędu 250 h, o tyle przez zastosowanie układów scalonych osiąga się Średnie 
czasy między uszkodzeniami rzędu 2000 h [41]. Ocenia się, że średni czas 
między uszkodzeniami układu scalonego zawierającego ok. 10 tranzystorów 
wraz z towarzyszącymi im elementami biernymi jest rzędu 5*106 h, tzn. 
jest zbliżony do wartości średniego czasu między uszkodzeniami pojedyn- 
czego tranzystora w układach dyskretnych, który jest rzędu 10 * 10% h [41, 44]. 

Stopień miniaturyzacji urządzenia jest formalnie oceniany na podsta- 
wie współczynnika określającego gęstość montażu. O ile gęstość ręcznego 
montażu elementów dyskretnych na płytach drukowanych nie przekracza 
wartości 3 elementów na 1 cm$, a w tzw. układach mikromodułowych war- 
tości 100 elementów na 1 cm, o tyle w urządzeniach z układami scalonymi 
gęstości montażu sięgają rzędu 1000 elementów na 1 cmż [44]. Jakkolwiek 
znaczenia powyższych danych nie należy przeceniać, gdyż użytkowe gęstości 
montażu w konstrukcjach aparaturowych są zwykle znacznie mniejsze, to 
jednak świadczą one wymownie o skali osiągniętego w tej dziedzinie po- 
stępu. . 

Efekt wykorzystania układów scalonych do celów miniaturyzacji apa- 
ratury zależy od ich skali scalenia, określonej liczbą elementów obwodów 
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elektrycznych danego układu. Mała skala scalenia odpowiada liczbie ele- 
mentów nie przekraczającej 10 (ang. Small-Sale Integration, SSI). Obecnie 
najpowszechniej są stosowane układy o średniej skali scalenia, z liczbą ele- 
mentów nie większą od 100 (ang. Medium Scale Integration, MSI). 

Wprowadzane są szeroko układy o dużej skali scalenia (ang. Large 
Scale Integration, ISI) z liczbą elementów większą od 100 [43]. Na przeło- 
mie lat 1972—1973 liczba elementów scalonych w jednym układzie osiągnęła 
wartość 4000. Liczbę tę cechuje stała tendencja podwajania się co rok. 

Obok wymienionych trzech podstawowych zalet, układy scalone odzna- 
czają się szeregiem innych dodatnich właściwości, różniących je od ukła- 
dów dyskretnych. Charakteryzują je: 

d) brak błędów w montażu, 

e) małe różnice temperatury między poszczególnymi częściami układu, 

f) dobre dopasowanie elementów (np. stosunki wartości rezystancji są 
prawie stałe mimo szerokich tolerancji tych elementów, identyczna jest 
również ich zmienność temperaturowa), 

g) elementy bierne, a również diody, są często zastępowane tranzysto- 
rami, których wytwarzanie jest łatwiejsze. 

Jednocześnie użytkownik i producent układów scalonych musi uwzględ- 
niać szereg ich ujemnych cech, związanych z następującymi wewnętrznymi 
ograniczeniami: A 

a) elementy o właściwościach indukcyjności (cewki, dławiki, transfor- 
matory) nie mogą być scalane (wyjątkowo w układach hybrydowych są 
wytwarzane indukcyjności do 100 LH); 

b) kondensatory i rezystory mają ograniczony zakres wartości, przy 
tym typowe są duże tolerancje (rzędu 10%) i duże współczynniki tempera- 
turowe; 

c) wytworzenie w tej samej strukturze tranzystorów n.-p-n i wysokiej 
jakości tranzystorów p-n-p jest trudne; 

d) przy izolacji złączowej występuje możliwość tworzenia się struktur 
pasożytniczych (np. tranzystorowych); 

e) rezystancje własne obszarów kolektorowych są stosunkowo duże, 
w związku z tym wartości napięć nasycenia kolektora są również duże; 

f) wartości dopuszczalnej maksymalnej mocy rozpraszania są bardzo 
ograniczone; podobnie ze względu na wewnętrzne przebicia jest ograniczo- 
na możliwość pracy z dużymi napięciami. 


1.9.2. Struktura podstawowych elementów układów scalonych i ich właści- 
wości 


1.9.2.1. Zasadnicze procesy technologiczne. Monolityczne płytki układów sca- 
lonych bipolarnych są wytwarzane w toku kolejnych procesów dyfuzji 
i epitaksji oraz procesów wytrawiania fotolitograficznego. Dyfuzja i epi- 
taksja są stosowane do wytworzenia odpowiednich struktur warstwowych 
w głębi obszaru płytki, natomiast przez litografię ustala się jej geometrię 
powierzchniową i steruje się kolejne procesy dyfuzji i epitaksji. Zasadnicze 
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znaczenie ma dokładne kontrolowanie temperatury oraz dokładność wyko- 
nania i nakładania szklanych masek stosowanych w procesach fotolitogra- 
ficznych, 

Podstawowym materiałem wyjściowym jest płytka krzemu typu p 
o dużej rezystywności, .ok. 12 Q'em, o średnicy ok. 2,5 cm i grubości ok. 
0,2 mm. Na płytce jednocześnie wytwarza się kilkaset identycznych ukła- 
dów, podział płytki następuje w końcowych etapach produkcyjnych za po- 
mocą diamentowego ostrza. 

Wszystkie układy na płytce są wykonywane jednocześnie. Kolejność 
operacji technologicznych jest podyktowana kolejnością wytwarzania warstw 
strukturalnych tranzystora, który jest najbardziej złożonym elementem 
układu scalonego. Inne elementy, jak rezystory, kondensatory i diody, po- 
wstają przez uproszczenie struktury tranzystora lub przez odpowiednie po- 
łączenie jego obszarów. 


p J | p Podlaże 


—L 


Rys. 1-103, Przekroje struktur scalonych rezystora i tranzystora, po kolejnych pro- 
cesach wytwórczych 


Tytułem przykładu można prześledzić kolejność operacji technologicz- 
nych przy wykonywaniu struktur rezystora i tranzystora planarno-epitak- 
sjalnego, na podstawie przekrojów przedstawionych na rys. 1-103. Na po- 
czątku na oczyszczonej powierzchni płytki jest wytwarzana warstwa dwu- 
tlenku krzemu, po czym, przez wytrawione w tej warstwie otwory, odpo- 
wiadające miejscom, w których ma powstać rezystor i tranzystor, są wy- 
trawiane odpowiednie wgłębienia. Ten wstępny proces kończy się wytwo- 
rzeniem na dnie wgłębienia tranzystorowego podkładowej warstwy silnie 
domieszkowanej n" (ang. buried — layer — warstwa zagrzebana), która. ma 
na celu zmniejszenie rezystancji objętościowej kolektora. Tak spreparo- 
waną płytkę przedstawia przekrój a). Druga faza operacji polega na usu- 
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nięciu powierzchniowej warstwy dwutlenku i osadzeniu epitaksjalnym sto- 
sunkowo grubej warstwy (15 um) krzemu typu m, o rezystywności rzędu 
0,5 Q'cm, jak pokazano na przekroju b). Osadzona warstwa będzie tworzyć 
kolektor tranzystora i izolacyjną warstwę rezystora. 

W trzeciej fazie, której wynik ilustruje przekrój c), dokonuje się izo- 
lacji złączowej obszarów n rezystora i tranzystora, przez skrośną dyfuzję 
domieszek akceptorowych wokół tych Obszarów. W rezultacie tej dyfuzji 
powstają wysepki obszarów typu n, otoezone wąskimi obszarami typu pt 
połączonymi z materiałem podłoża. Dyfuzja jest prowadzona przez rowki 
otaczające izolowane obszary, wytrawione w utworzonej uprzednio warstwie 
dwutlenku krzemu, 

W czwartej fazie, przez odpowiednie otwory wytrawione w nowej war- 
stwie dwutlenku krzemu, dokonuje się dyfuzji domieszek akceptorowych 
do obszarów n, mając na celu wytworzenie obszaru bazy tranzystora i war- 
stwy oporowej typu p (przekrój d). Proces dyfuzji jest tu prowadzony bar- 
dzo dokładnie i zwykle jest zabiegiem skomplikowanym, gdyż chodzi o wy- 
tworzenie warstwy o ściśle określonej głębokości (ok. 3 um) i gradiencie 
koncentracji domieszek, której właściwości w znacznym stopniu określają 
takie parametry tranzystora, jak wzmocnienie i częstotliwość graniczna. 

W piątej fazie operacji jest wytwarzany jedynie obszar emitera typu 
nt, przy tym w procesie dyfuzji domieszek donorowych zostaje ustalona 
długość bazy (ok. 0,7 im). Jak przedstawiono na przekroju e), struktura re- 
zystora jest w tym procesie pokryta nowo utworzoną warstwą dwutlenku 
krzemu. 

W ostatniej fazie operacji tworzy się nową warstwę dwutlenku krzemu, 
która pozostaje już na stałe jako warstwa zabezpieczająca utworzone struk- 
tury przed wpływem otaczającej atmosiery. W warstwie tej zostają wytra- 
wione otwory pod metaliczne doprowadzenia, wykonywane łącznie z we- 
wnętrznymi połączeniami i wyprowadzeniami służącymi do późniejszych 
połączeń zewnętrznych. W tym celu na odpowiednio oczyszczoną i wytra- 
wioną płytkę zostaje napylone aluminium, przy tym płytka jest podgrze- 
wana do temperatury umożliwiającej częściowe wtopienie się aluminium 
w krzem i dwutlenek krzemu. Właściwy system połączeń zostaje utworzony 
w toku wytrawiania powierzchniowej warstwy aluminium przez odpo- 
wiednie maski. Po tym zabiegu i kąpieli neutralizującej płytka jest gotowa 
do podziału na indywidualne płytki, o wymiarach poprzecznych rzędu 
1..2 mm. W czasie montażu płytek do hermetyzowanych oprawek dokonuje 
się połączeń z zewnętrznymi wyprowadzeniami za pomocą cienkich drutów 
łączonych do warstw aluminium metodą termokompresji. 


1.9.2.2. Izolacja i struktury pasożytnicze. Ponieważ elementy układów sca- 
lonych są wykonywane jednocześnie na wspólnym podłożu, jednym z za- 
sadniczych problemów jest zapewnienie należytej izolacji wzajemnej ele- 
mentów i izolacji od podłoża. Najczęściej jest stosowana izolacja złączowa, 
która polega na wytwarzaniu elementów układu w oddzielnych obszarach- 
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-wyspach, o przewodnictwie przeciwnym (typu n) do przewodnictwa pod- 
łoża (typu p). Przy dołączaniu napięć zasilających podłoże zostaje połączone 
z najniższym potencjałem układu, wskutek czego powstaje zaporowa pola- 
ryzacja złączy p-n, izolująca obszary n od podłoża. Jednocześnie oddzielne 
obszary n są wzajemnie izolowane, ponieważ tworzą one system szeregowo 
i przeciwsobnie połączonych złączy, zapewniający izolację przy każdej po- 
laryzacji (rys. 1-104a). 


Q)Aę 


Rys. 1-104. Przykłady izolacji: a) izolacja złączowa obszarów n; b) elementy izolacji 
dielektrycznej w strukturze tranzystora izoplanarnego 


Na rysunku 1-103f przedstawiono nieco bardziej skomplikowany sposób 
izolacji złączowej warstwy rezystywnej p od materiału podłoża tego samego 
typu przewodnictwa. Warstwa rezystywna, wykonywana jednocześnie z 0b- 
szarem bazy tranzystora, jest tu izolowana warstwą n wykonywaną jedno- 
cześnie z kolektorem tranzystora. Powstają w ten sposób dwa złącza prze- 
ciwsobnie połączone, przy tym skuteczność izolowania jest duża, gdyż po- 
średnia warstwa n zostaje połączona z najwyższym potencjałem układu, 
dzięki czemu oba złącza zostają spolaryzowane zaporowo. 

Izolacja złączowa odznacza się dwiema niedogodnościami: wprowadza 
stosunkowo duże pojemności złączowe, które powodują, że warstwy rezy- 
stywne są w istocie liniami RC o stałych rozłożonych, oraz przyczynia się 
do tworzenia pewnych aktywnych struktur pasożytniczych tranzystoro- 
wych, tyrystorowych itp. W związku z tym schematy zastępcze elementów 
układów scalonych są stosunkowo skomplikowane, co znacznie utrudnia ich 
analizę i projektowanie. 

Przykłady schematów zastępczych rezystora i Muazswice o strukturze 
scalonej pokazanej w przekroju na rys. 1-103 przedstawiają rys. 1-105 
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i rys. 1-106. W przypadku rezystora, w przybliżonym schemacie uwzględnia 
się jedynie pojemność złączy, rozłożoną równomiernie wzdłuż warstwy re- 
zystywnej, natomiast w schemacie dokładnym powinno się uwzględnić rów- 
nież strukturę pasożytniczego tranzystora T, którego kolektorem jest pod- 
łoże. Podobny tranzystor pasożytniczy Tę występuje w dokładnym schema- 
cie zastępczym tranzystora scalonego; oba tranzystory Ty i T» tworzą łącz- 
nie czterowarstwową strukturę tyrystorową (rys. 1-96). 
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Rys. 1-106. Schematy zastępcze tranzystora scalonego: a) przybliżony; b) dokładny 
ukazujący pasożytniczy tranzystor Tą 


Walka z pojemnościami złączowymi i strukturami pasożytniczymi towa- 
rzyszącymi izolacji złączowej polega głównie na stosowaniu niezbyt dużych 
gradientów koncentracji domieszek przy złączach izolacyjnych (w celu uzys- 
kania mniejszych pojemności tych złączy), wydłużaniu obszarów baz poten- 
cjalnych tranzystorów pasożytniczych (w celu zmniejszenia ich wzmocnienia) 
oraz zastosowaniu takiej polaryzacji złączy izolacyjnych, przy której struk- 
tury pasożytnicze nie są aktywne, a pojemności złączowe są małe. Np. przy 
normalnie stosowanych polaryzacjach tranzystory pasożytnicze T z rys. 1-105 
i Tą z rys. 1-106 są zatkane. Niemniej jednak użytkownik obiektów scalo- 
nych z izolacją złączową powinien liczyć się z możliwością uaktywnienia 
struktur pasożytniczych nie ujawnionych w oficjalnych schematach, w wa- 
runkach pracy odmiennych niż zalecone przez wytwórnię. 

Radykalnym środkiem, usuwającym możliwość powstawania struktur 
pasożytniczych i zmniejszającym kilkakrotnie pojemności szkodliwe, jest 
zastosowanie izolacji dielektrycznej. Technologia ta, polegająca na wytwa- 
rzaniu oddzielnych elementów we wnękach odizolowanych od podłożą war- 
stwą dwutlenku krzemu, jest mniej ekonomiczna i rzadziej stosowana. 

Izolację częściowo dielektryczną stosuje się w technologii izoplanarnej, 
przez rozdzielenie elementów układu obszarami dwutlenku krzemu sięga- 
jącymi w głąb do podłoża. Strukturę tranzystora izoplanarnego scalonego 
przedstawia rys. 1-104b. Ten rodzaj izolacji umożliwił zwiększenie stopnia 
zagęszczenia montażu elementów układu scalonego. 
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„9.2.3. Tranzystory bipolarne. Proces wykonywania struktur scalonych tran 
zystorów n-p-n opisano w p. 1.9.2.1. Tranzystory scalone są wykonywane 
. zastosowaniem większej ilości procesów dyfuzji niż w przypadku tranzy- 
torów indywidualnych, co wynika zarówno z konieczności wytworzenia 
»ddzielnego obszaru kolektora, którym nie może być podłoże, jak i z ko- 
nieczności wykonania doprowadzeń tylko po jednej stronie płytki. Typowe 
ila struktur tranzystorów scalonych jest wykonywanie tzw. warstwy „za- 
zrzebanej” n* przylegającej bezpośrednio do obszaru kolektora, w celu 
zmniejszenia rezystancji objętościowej r. stosunkowo długiego obszaru do- 
prowadzeń kolektora. 

O ile wykonywanie tranzystora typu n-p-n w strukturze scalonej jest 
proste i bezpośrednio związane z kolejnością procesów technologicznych, 
o tyle jednoczesne wykonanie tranzystora typu p-n-p nastręcza pewne trud- 
ności, wynikające z potrzeby przeprowadzenia przynajmniej jeszcze jednego 
procesu dyfuzji, w celu wytworzenia emitera typu p. Jakkolwiek przepro- 
wadzenie dodatkowego procesu dyfuzji jest możliwe, to w praktyce stosuje 
się rozwiązanie inne, prowadzące do struktury poziomej tranzystora P-h-p 
(rys. 1-107a), wykonywanej w toku kolejnych procesów technologicznych 
wytwarzania pionowych struktur tranzystorów n-p-n. W rozwiązaniu przed- 
stawionym na rys. 1-107a emitery i kolektory tranzystorów p-n-p powstają 
równocześnie podczas dyfuzji przeprowadzanej w celu utworzenia obszarów 
baz tranzystorów n-p-n. Tak wykonany tranzystor, nazywamy tranzysto- 
rem „bocznym”, na ogół nie odznacza się dobrymi parametrami, m.in. ma 
małe wzmocnienie prądowe ze względu na znaczną długość efektywnej 
bazy W. Dlatego stosuje się go w połączeniu (zwanym niekiedy połączeniem 
„paradoksalnym”) z tranzystorem n-p-n (rys. 1-107b). Połączenie takie ma 


b) 40 
Nn-p-=n 
| p-n-p 
| 8 
E 
Rys. 1-107. Tranzystor scalony p-n-p: a) struk- Rys. 1-108. Tranzystor trójemi- 
tura pozioma; b) pomocnicze połączenie z tran- terowy scalony 


zystorem n-p-n w układzie ,„paradoksalnym” 


cechy tranzystora p-n-p i odznacza się dużym wzmocnieniem prądowym 
oraz maksymalną dopuszczalną wartością prądu określoną dopuszczalnym 
prądem tranzystora n-p-n, który w strukturze scalonej jest elementem bar- 
dziej doskonałym i tańszym niż tranzystor p-n-p. 

W układach scalonych cyfrowych są często stosowane tranzystory wielo- 
emiterowe. Konstrukcję takiego tranzystora, zastępującego kilka równo- 
ległych bramek diodowych, przedstawiono na rys. 1-108. 
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"1.9.2.4. Diody. W cyfrowych układach scalonych jako diody z reguły są wy- 
'korzystywane struktury tranzystorowe, w połączeniu odpowiednim do wy- 
maganych właściwości diody. Istnieje pięć możliwych sposobów połączenia 
warstw tranzystorowych jako diody; połączenia te, przedstawione na rys. 
1-109, różnią się nieco właściwościami. W pracy [45] dokonano analizy i po- 
równania tych połączeń, przy czym porównawczymi parametrami były: 
spadek napięcia UF przy przewodzeniu diody, maksymalne napięcie zapo- 
rowe Uk, prąd zwrotny I, oraz czas przełączania tp. Zależności określające 
:spadek napięcia UF oraz czas przełączania tp, uzyskane w pracy [45] przy 
'zastosowaniu modelu Ebersa-Molla, przedstawiono w tabl. 1-2. 


O) qg=0 8) | lę+0 

s Zi 

+o = 
EBC E BC 


Rys. 1-109. Układy połączeń diodowych tranzystora 


W połączeniu a) tranzystor przewodzi aktywnie, gdyż złącze kolektoro- 
"we jest spoiaryzowane zaporowo przez spadek napięcia na rezystancji bazy 
1—«y)lIpr,. Połączenie to odznacza się najkrótszym czasem wyłączania, 
ze względu na najmniejszą wartość ładunku gromadzonego w bazie, Cha- 
rakteryzuje je również mały spadek napięcia Ur, mniejszy o ok. 10% od 
spadku napięcia UF przy innych połączeniach. 

W połączeniu b) tranzystor również przewodzi aktywnie, lecz w kie- 
runku przeciwnym (inwersyjnie). Należy na ogół uwzględnić w tym połą- 
czeniu ładunek nośników wprowadzanych do słabo domieszkowanego ko- 
lektora, który przyczynia się do zwiększenia czasu wyłączania tego układu 
w stosunku do układu a). Oba układy różnią się zwykle wyraźnie war- 
tościami maksymalnie dopuszczalnych napięć zwrotnych, które są określane 
maksymalnymi dopuszczalnymi wartościami napięć zwrotnych złącza emi- 
tera w układzie a) i złącza kolektora w układzie b). 

Pozostałe połączenia diodowe, c), d) i e), charakteryzują się czasami wy- 
łączania kilkakrotnie większymi od czasu wyłączania układów a) i b), przy 
czym maksymalne dopuszczalne napięcia zwrotne układów c) i d) są takie 
same jak układu a), a układu e) takie same jak układu b). W układzie c) 
wypadkowa pojemność diody jest największa wskutek równoległego po- 
łączenia obu złączy, odpowiednio maksymalnie dopuszczalna wartość prądu 
jest w tym połączeniu również największa. 
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Tablica 1-2. Parametry diod przy różnych połączeniach tranzystora, wg [45]: 


| 


Połączenie Spadek napięcia Up przy prądzie I» ! Czas przełączania t, 
Ucs = 0 1 Ip 
rys. 1-108a z in (z +1]|+dl-anf;r,, E 
Uss=0 | 1 (1 
rys. 1-108b 7 m (z +1] +G-aDl,r,, = 
Ir+lR 
Uce = 0 1 IĘ r,ln mŻ> 
ln | o : Tt 2)" 
rys. 1-108c | 4 aulizadtazizaj 7) | LAC? 
Zyl — ay) ay (1— 20) 
Ic=0 1 ly | 
rys. 1-108d A m | Lanza: +1] 21,7, - 
Iz=0 | 1 Ir Ipla 
rys. 1-108e | wu |--Gra - +1] HI. z, ln WERE AJ 
Oznaczenia: 
4 a Igo Ie 
TRE 7 zam 8 zam 


T, — stała czasowa w nasyceniu; 
IĄ — prąd wyłączający. 


W praktyce, jeżeli należy uzyskać diodę o dużym dopuszczalnym na-. 
pięciu zwrotnym, stosuje się układ b) lub e), natomiast w przypadku ko- 
nieczności uzyskania diody szybkiej stosuje się połączenie a) lub b). 


1.9.2.5. Rezystory. Jak to omówiono w p. 1.9.2.1, rezystory układów scalonych: 
mogą być wytwarzane jednocześnie z wytwarzaniem obszarów tranzysto- 
rów. Przekrój przez strukturę rezystora scalonego i jego schematy zastępcze: 
przedstawiono na rys. 1-103 i rys. 1-105, Rezystywność warstw dyfuzyjnych. 
jest zwykle określana przez wartość rezystancji zmierzonej między przeciw=. 
ległymi bokami kwadratowego wycinka tej warstwy. Ponieważ wartość ta 
nie zależy od boku kwadratu, przy tak określonej rezystywności warstwy 
rezystywnej o rezystancji rezystora scalonego decyduje stosunek jego dłu-- 
gości do szerokości. Np. przy warstwach o rezystywności 300 Q/L|, rezystor 
1500 © może być wykonany w postaci warstwy prostokątnej o stosunku 
długość-szerokość równym 5. i 


Rezystory scalone mają typowe tolerancje +10%, jednak tolerancje 
stosunków różnych rezystancji, wykonywanych jednocześnie w tym samym 


10* 
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"układzie, mogą być mniejsze, ok. 3%. Rezystory scalone mają dodatni 
-współczynnik temperaturowy, ok. 0,05...0,3*/0/?C. 

Uzyskanie dużych wartości rezystancji jest trudne i wymaga zastoso- 
wania dodatkowej warstwy dyfuzyjnej (wykonywanej równolegle z emi- 
terem), Ścieniającej warstwę podstawową rezystora. W ten sposób możliwe 
jest uzyskanie typowych rezystywności ok. 10 kQ/L] a ostatnio nawet ok. 
50...200 kQ/D]. Duże rezystancje, rzędu 1 MQ, mogą być wytworzone przez 
zastosowanie układów czynnych, np. tranzystora w połączeniu źródła prądu 
"stałego. j 


'1.9.2.6. Kondensatory. Kondensatory scalone są wykonywane bądź jako złą- 
cze p-n, bądź jako kondensatory z dielektrykiem z dwutlenku krzemu (rys. 
1-110a, b). W obu przypadkach uzyskuje się pojemności rzędu 500 pF/mme, 
a więc możliwość realizacji dużych pojemności jest raczej ograniczona. 
"Współczynniki temperaturowe pojemności scalonych są rzędu 0,037/0/?C. 


p Std 


Rys. 1-110. Kondensatory scalone: a) złączowy; b) z dielektrykiem z dwutlenku krzemu 


Kondensatory złączowe wymagają stosowania stałej polaryzacji zapo- 
rowej, przy tym wartość pojemności zależy od napięcia. Tych wad nie mają 
kondensatory ze stałym dielektrykiem, jednak w obu rodzajach realizacji 
konieczne jest zastosowanie izolacji złączowej, która wprowadzą pasożyt- 
nicze pojemności złączowe między jedną końcówką kondensatora a podło- 
żem, * 


1.9.2.7. Obudowy układów scalonych. Układy scalone były początkowo mon- 
towane bez oprawek, co umożliwiało uzyskanie wyjątkowo dużej gęstości 
montażu. Wkrótce jednak, ze względu na konieczność zabezpieczenia układu 
przed możliwością uszkodzeń mechanicznych i chemicznych, zaczęto sto- 
sować różne typy oprawek, przystosowane do różnych warunków pracy. 
Przykłady podstawowych rodzajów oprawek przedstawiono na rys. 1-111. 
Rys. 1-llla przedstawia taki rodzaj metalowej oprawki kubkowej wywo- 
dzącej się z oprawki tranzystorowej TO-5. Oprawki tego typu mogą mieć 
8, 10, a nawet 16 wyprowadzeń. Ich wadą jest konieczność zachowania przy 
montażu długich wyprowadzeń, ok. 2 cm. Następny typ oprawki płaskiej 
(ang. flat), rys. 1-lllb, odznacza się małą wysokością i jest przeznaczony 
z przyleganiem do podłoża (obwodu drukowanego). Wadą tej konstrukcji 
"opakowania jest pewna trudność montażu końcówek. 
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Rys. 1-111. Podstawowe rodzaje obudów układów scałonych: a) obudowa tranzysto- 

rowa 'TO-74 z 10 wyprowadzeniami; b) obudowa płaska z 14 wyprowadzeniami; c) obu- 

dowa dwurzędowa z 14 wyprowadzeniami; d) montaż układu scalonego wewnątrz obu- 

dowy dwurzędowej; I — pokrywa metalowa; 2 — spaw; 3 — wyprowadzenia; 4 — 
płytka z układem scalonym; 5 — szkło 


Najpowszechniej są obecnie stosowane obudowy dwurzędowe (ang. dual- 
-in-line), rys. l-lilc. Obudowy te mają 14, 16 lub 24 wyprowadzenia i są 
wykonywane najczęściej ze specjalnego tworzywa elektroizolacyjnego, wy- 
trzymującego wysoką temperaturę lutowania. 


1.10. Zagadnienia cieplne 


1.10.1. Wprowadzenie 


Zagadnieniom cieplnym w teorii przyrządów półprzewodnikowych poświęca 
się tradycyjnie dużo uwagi, głównie jednak ze względu na znaczną zależ- 
ność parametrów przyrządów póprzewodnikowych od temperatury. W od- 
niesieniu do tych przyrządów półprzewodnikowych, które są przeznaczone 
do pracy impulsowej, zagadnienia cieplne nabierają szczególnego i nieco 
odmiennego znaczenia. Pracę elementów półprzewodnikowych w urządze- 
niach impulsowych cechują duże chwilowe przeciążenia cieplne i czołowym 
zagadnieniem staje się problem nieprzekraczania chwilowych maksymalnie 
dopuszczalnych wewnętrznych temperatur, których wartości dla przyrządów 
półprzewodnikowych są stosunkowo małe. 

Stwierdzono, że niezawodność urządzeń impulsowych w decydującym 
stopniu zależy od umiejętnego kontrolowania niestacjonarnych procesów 
cieplnych w warunkach impulsowych przeciążeń. Szersze wniknięcie w za- 
gadnienia cieplne umożliwia również bardziej efektywne wykorzystanie przy- 
rządów półprzewodnikowych, a w szczególności ułatwia określenie dopusz- 
czalnego przeciążenia impulsowego w stosunku do dopuszczalnych obcią- 
żeń stacjonarnych. 

W dalszych częściach niniejszego punktu zostaną omówione następujące 
zagadnienia cieplne, dotyczące impulsowej pracy elementów półprzewod- 
nikowych: 

a) podstawowe parametry cieplne i schemat zastępczy drogi cieplnej 
przyrząd półprzewodnikowy—otoczenie; 

b) parametry radiatorów i właściwości materiałów Stosowanych na ta- 
diatory elementów półprzewodnikowych; 
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c) ograniczenie maksymalnej dopuszczalnej mocy wydzielanej, ze wzglę- 
du na maksymalnie dopuszczalną temperaturę złączy, w warunkach pracy 
ciągłej i pracy impulsowej; 

d) ograniczenie maksymalnej dopuszczalnej mocy wydzielanej, ze wzglę- 
du na niestabilność cieplną, 


1.10.2. Odprowadzanie ciepła do otoczenia 


Energia cieplna wydzielana w elementach półprzewodnikowych jest odpro- 
wadzana do otoczenia przez obudowę, połączenią z innymi przedmiotami 
i ewentualnie przez zastosowany radiator. Pewna część energii cieplnej 
zostaje w czasie procesów przejściowych zmagazynowana w masie samego 
elementu oraz jego radiatora. 

Sprawność odprowadzania ciepła, decydująca o różnicy temperatur ele- 
mentu półprzewodnikowego i otoczenia, jest w warunkach stacjonarnych 
charakteryzowana rezystancją cieplną. Rezystancja cieplna jest zwykle wy- 
padkową wielkością, charakteryzującą proces odprowadzania ciepła przez 
przewodzenie cieplne, konwekcję i promieniowanie. Wartość rezystancji 
cieplnej K określa iloraz różnicy temperatur AT i odprowadzanej mocy P 

Ka AE (1-248a) 
P 

Rezystancja cieplna przewodów cieplnych o długości 1 i stałej powierzch- 

ni przekroju poprzecznego S jest określona zależnością 


Kal (1-248b) 


przy czym A — konduktywność cieplna. 

Rezystancje cieplne określające konwekcję i promieniowanie zależą od 
wielu czynników, jak np. wielkości powierzchni i takich jej parametrów 
fizycznych jak: kolor, gładkość, a ponadto od położenia w przestrzeni, 
gęstości i szybkości ruchu powietrza itp. 

Zdolność magazynowania ciepła jest charakteryzowana pojemnością 
cieplną, której wartość D określa iloraz przyrostu energii cieplnej AQ 
zmagazynowanej w danym obszarze przy różnicy temperatur AT 


MQ (1-249a) 


Pojemność cieplna jest proporcjonalna do masy obszaru gromadzącego 
ciepło i do jego ciepła właściwego 
D=Vcvy (1-249b) 
przy czym: V — objętość; c — ciepło właściwe; y masą właściwa. 
Parametry cieplne niektórych materiałów podano w tabl, 1-3. 


Drogi rozchodzenia się ciepła można charakteryzować schematami za- 
stępczymi, w skład których wchodzą obwody o parametrach skupionych 
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Tablica 1-3. Parametry cieplne niektórych materiałów 


cy A 
[W-sfem*-*C] | IWiem:*C] 
ma | i 

Srebro 2,24 4,15 
Miedź 3,6 3,86 
Aluninium (stopy z aluminium) 2,2 2 (1,15...2) 
Magnez (stopy magnezowe) 1,64 1,58 (0,5...1,5) 
Mosiądz h 2,95 1,07 
Stal walcowana w arkuszach 3,1 0,434 
German i 1,78 0,64 
Krzem 1,61 | 1,45 
Mika — 5,9:1073 
Teflon — 2,5*1073 
Olej transformatorowy 1,64 1,4:10-3 
Olej silikonowy 1,26 1,58: 1073 
Powietrze (bez ruchu), przy normalnym ciśnieniu i — j 0,27-8073 


i 6 parametrach rozłożonych. Można przy tym wykorzystywać występujące 
analogie do obwodów elektrycznych typu RC. 

Elementarny obwód cieplny KD przedstawiony na rys. 1-112 jest analo- 
giem równoległego układu RC, przy tym źródło stałej mocy P jest analogiem 
źródła prądowego I, a różnica temperatur AT jest analogiem różnicy po- 


tencjałów AU. 
d y 
I 
0 AU R Ą 
ES) ll] 


K=cnst 04 


a) A Radiator 


Rys. 1-112. Elementarny cieplny schemat zastępczy radiatora (a) i jego elektryczny 
analog (b) 


Obwód opisuje równanie różniczkowe 

aT_ 
dt | 
Obwód charakteryzuje cieplna stała czasowa KD. W przypadku skoku 


jednostkowego mocy P temperatura T; zmienia się wykładniczo ze stałą 
czasową KD, a jej ustalony poziom 


T,(00) = PKT, (1-251) 


(przy stosowanym zwykle założeniu, że temperatura otoczenia Ty nie zmie- 
nia się). 


P =(T;—T2) Ż +D (1-250) 
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Schemat zastępczy całej drogi cieplnej element półprzewodnikowy-oto- 
czenie może zawierać kilka obwodów KD, charakteryzujących oddzielne 
odcinki tej drogi. Na rys. 1-113 przedstawiono schemat zastępczy drogi 
cieplnej tranzystora bipolarnego, od złącza kolektorowego, w którym wy- 
dziela się większość mocy, do otoczenia. Rezystancja Ke reprezentuje drogę 
ciepła od złącza do obudowy elementu, rezystancja Kcą charakteryzuje od- 


Złącze j. 


, Szczeliny 
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Rys. 1-113, Schemat zastępczy drogi cieplnej tranzystora bipolarnego od złącza ko- 
lektrowego do otoczenia: a) szkic objaśniający; b) schemat zastępczy 


dawanie ciepła przez obudowę bezpośrednio do otoczenia. Przy pracy bez 
radiatora łączna rezystancja wynosi więc K;c+Ke„. Wartości obu tych re- 
zystancji kształtują się różnie dla różnych typów elementów półprzewodni- 
kowych, zależnie od konstrukcji wewnętrznej i rodzaju obudowy, Na przy- 
kład, dla tranzystorów mocy montowanych w oprawkach typu TO-3 (rys. 
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Rys. 1-114. Typowe obudowy tranzystorów dużej i malej mocy 


1-114) typowe wartości rezystancji własnych wynoszą K;je = (1... 2)?C/W, 
Kca = 359C/W. Dla tranzystorów małej mocy w oprawkach metalowych typu 
TO-5 odpowiednie wartości wynoszą około 100 i 200?C/W. 

Zastosowanie dostatecznie dużego radiatora o małych rezystancjach Krk, 
K,, umożliwia zmniejszenie wypadkowej rezystancji cieplnej drogi złącze- 
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-otoczenie do wartości zbliżonej do najmniejszej możliwej rezystancji K;e. 
Praktycznie jednak należy się liczyć z pewną wartością rezystancji Ker 
styku obudowa-radiator, która składa się z rezystancji K,, wynikającej 
z niedoskonałości przylegania powierzchni styku (co jest równoważne wy- 
stępowaniu pewnej szczeliny powietrznej) oraz z rezystancji Ka, ewentual- 
nej przekładki izolującej galwanicznie obudowę od radiatora. Że względu na 
bardzo małą przewodność cieplną powietrza, w celu uzyskania małych 
rezystancji styku jest niezbędna bardzo dokładna obróbka mechaniczna 
przylegających powierzchni obudowy i radiatora, Jeżeli zastępcza szerokość 
szczeliny d = 5 um, to rezystancja styku o powierzchni S = 5 cmż, określo- 
na na podstawie zależności (1-248), wynosi ok. 0,4 ©C/W, Tej wartości rezy- 
stancję cieplną ma np. podkładka teflonowa o identycznej powierzchni i gru- 
bości 50 um. Przy obniżeniu ciśnienia powietrza rezystancja styków „su- 
chych” może wzrosnąć. 

Stosując połączenia „mokre” przez wypełnienie szczelin olejami i sma- 
rami silikonowymi o dobrym przewodnictwie cieplnym można kilkakrotnie 
zmniejszyć rezystancję styku. Jeszcze lepsze rezultaty można osiągnąć przez 
zastosowanie odpowiednich żywic i lakierów z wypełniaczami o dobrym 
przewodnictwie cieplnym (np. proszek kwarcu, grafitu, tlenku berylu itp.). 
Nie zaleca się natomiast stosowania przekładek z folii aluminiowej, mie- 
dzianej itp., gdyż zmniejszenie rezystancji styku w tym przypadku nastę- 
puje dopiero przy bardzo silnym ściśnięciu. 

Występujące w schemacie rezystancje radiatora Krk i K,; reprezentują 
konwekcję i promieniowanie, wypadkowa rezystancja cieplna radiatora wy- 
nika z równoległego połączenia tych rezystancji 

ma . Kp Kr 
i KTK, 

Jakkolwiek stosowanie zastępczych schematów cieplnych o stałych sku- 
pionych jest bardzo dogodne, w zasadzie dokładna analiza cieplnych stanów 
przejściowych powinna być przeprowadzona na podstawie równania dyfuzji 
ciepła [46, 47, 48, 49] Ż 

AE = VLT z (1-253) 
przy czym: T(m, y, 2, t) — temperatura jako funkcja współrzędnych prze- 
strzennych i czasu; a = 4/cy — stała dyfuzji ciepła; q — różnica między gę- 
stościami objętościowymi mocy wydzielanych i mocy wydalanych do oto- 
czenia. 

W ogólnym przypadku rozwiązanie równania (1-253) umożliwia przed- 
stawienie drogi cieplnej za pomocą schematu zastępczego o parametrach 
rozłożonych. W wielu przypadkach jednak rozwiązanie musi być przybliżone 
schematem zastępczym o stałych skupionych, typu przedstawionego na rys. 
1-113. 

W przypadku radiatorów, które są z reguły elementami rozbudowanymi 
przestrzennie, zastosowanie prostego schematu zastępczego przedstawionego 


(1-252) 
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na rys. l-1l2a jest możliwe wówczas, gdy temperaturą w całym obszarze 
radiatora jest prawie stała. Na przykład, dla najprostszego typu radiatora 
o kształcie kołowej płyty, o promieniu r i o grubości d, założenie stałości 
temperatury jest praktycznie spełnione, jeżeli jest spełniony warunek do- 
statecznej grubości 


az (1-254) 
przy czym k — szybkość odprowadzania ciepła na jednostkę powierzchni, 


przy różnicy temperatury płyty i otoczenia o 19C (przeciętna wartość k = 
= 1,5 mW/em?: 9C, licząc powierzchnię płyty jednostronnie, lecz przy chło- 
dzeniu dwustronnym). 

Praktycznie, przy radiatorach dla mocy 5...10 W wykonanych z metali 
tak dobrze przewodzących ciepło jak miedź i aluminium, można uważać, że 
założenie stałości temperatury w całym obszarze jest zadowalająco speł- 
nione, jeżeli stosunek grubości płyty do odległości między miejscem zamo- 
cowania tranzystora a brzegiem płyty, jak również stosunek powierzchni 
styku tranzystora z płytą do całkowitej powierzchni płyt, nie są mniejsze od 
około 1/30. 

Przy założeniu jednakowej temperatury dla wszystkich punktów ra- 
diatora (V2T = 0) równanie (1-253) może być sprowadzone do postaci 

ST. _ P—(T,—Ty) kSz 


X 1-255 
at Vcy ł ; 


lub do postaci (1-250), przy tym rezystancją radiatora może być określona 
z zależności 


K=K,= (1-256) 


w której S$, — powierzchnia jednej strony radiatora. 

Rezystancja cieplna radiatora dostatecznie grubego w zasadzie nie za- 
leży od rodzaju metalu, z jakiego jest on wykonany (przy spełnieniu wa- 
runku (1-254), zależy natomiast w znacznym stopniu od stanu powierzchni, 
od ruchu, ciśnienia atmosferycznego i wilgotności powietrza, Pojemność 
cieplna radiatora zwiększa się proporcjonalnie do objętości, ciężaru właści- 
wego i ciepła właściwego materiału, z którego radiator jest wykonany. Na 
przykład dla radiatora aluminiowego w kształcie płyty kwadratowej o boku 
10 cm i o grubości 3 mm, rezystancja i pojemność cieplną wynoszą odpo- 
wiednio około 7 9C/W i 470 W*s/?C, a stałą czasowa 8 min. Przy wykonaniu 
radiatora z miedzi rezystancja cieplna w przybliżeniu pozostaje taka sama, 
a pojemność i stałą czasowa zwiększają się ponad półtorakrotnie. 

Pojemności cieplne radiatorów mogą być obliczane na podstawie war- 
tości iloczynu cy zamieszczonego w tabl. 1-3. 

Powszechnie na radiotory używa się miedzi i tańszego oraz lżejszego 
aluminium i jego stopów. Stal, chociąż charakteryzuje się dużą wartością 
iloczynu ciepła właściwego i ciężaru właściwego, nie stanowi dobrego ma- 
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teriału na radiatory, ze względu na małą przewodność cieplną. Radiatory 
z blachy stalowej, w porównaniu z radiatorami aluminiowymi, powinny 
być prawie pięciokrotnie grubsze (1-254). 

Wyznaczanie rezystancji cieplnej z zależności (1-256) wymaga znajo- 
mości doświadczalnego współczynnika Kk, który łącznie charakteryzuje od- 
dawanie ciepła do otoczenia poprzez konwekcję i promieniowanie, Współ- 
czynnik ten zależy od wielu czynników, m. in. od różnicy temperatury 
Tr—Ta, i ustalenie dokładnej jego wartości dla danych warunków pracy 
wymaga dokonania odpowiednich pomiarów. 

Rezystancja cieplna radiatora K, może być również obliczona z równo- 
ległego połączenia rezystancji Krk i Krr, według (1-252), przy tym dla gru- 
bych radiatorów płaskich umieszczonych pionowo w swobodnej przestrzeni: 


1360 s PY 
Kę= - | pad 3 | (1-257a) 
S, UT,+T) 
K,, ER E ze 8 (1-257b) 
r T,—T. 
przy czym: I — obwód zewnętrznych krawędzi radiatora płaskiego [em]; 
S; —- powierzchnia jednej strony radiatora, przy chłodzeniu dwustronnym 


[cmż2]; s — współczynnik promieniowania; Tr, Tą -— temperatury [K]. 
Dla powierzchni zbliżonych do kwadratu 


KoEcz EB (1-257e) 


S7AT,—T.)'* 
Wartości współczynnika e dla niektórych materiałów podano w tabl 1-4, 
z której wynika, że emisyjność powierzchni zależy głównie od jej obróbki 
i pokrycia. Stosując np. piaskowanie można znacznie zmniejszyć war- 
tość Kęr. Trzeba jednak zaznaczyć, że na ogół większa część ciepła jest od- 


"Tablica 1-4. Wartość współczynnika promie- 
niowania e dla różnych powierzchni 


Rodzaj powierzchni | 8 
Miedź | 0,03...0,57 
Aluminium polerowane 0,04...0,06 
Aluminium silnie utlenione 0,2...0,3 
Stal polerowana 0,066 
Stal walcowana na zimno w arkuszach | 0,08 
Stal silnie utleniona 0.8 
Mosiądz walcowany 0,06 
Mosiądz piaskowany 0,2 
Powierzchnia chromowana polerowana j 0,075 
Łakiery, emalie różne |  0,28...0,98 
Emalia czarna matowa i 0,96...0,98 
"Tlenki metali | 0,4...0,8 
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dawana przez ktuwekcję i wykonanie szorstkiej powierzchni może pogor- 
szyć warunki konwekcji, gdyż przepływ powietrza przy powierzchni prze- 
stanie być laminarny. Korzystniejsze jest matowe lakierowanie powierzch- 
ni na czarno, przy czym warunki konwekcji zazwyczaj nie pogarszają się, 
a przy grubości warstwy lakieru do 50 um nawet ulegają poprawie. 


0) A b) 


Ar=ĘĘ | = j 


zad Z i i p 
R p ż i 
Ą |:::73 9 5 10 15 20 25W 30 


„lzolacja 


| Poziomo 
1237CW 


Rys. 1-115. Radiator dużej mocy (odlew aluminiowy czerniony): a) widok; b) zależ- 
ność przyrostu temperatury w miejscu mocowania od mocy rozpraszanej 


Dla wspomnianego już uprzednio kwadratowego radiatora aluminio- 
wego o powierzchni jednostronnej S; = 100 cmż (przy chłodzeniu dwustron- 
nym), przy temperaturze radiatora 50?%C, a otoczenia 30?C, z zależności 
(1-257c) i (1-257b) znajduje się następujące wartoŚci rezystancji: Krk 5 
= 8 9C/W i Kr = 54 ?C/W (= 0,2), które składają się na wypadkową re- 
zystancję cieplną Kr =7 ?C/W. Rezystancja Krk ulega zwiększeniu, gdy 
radiator jest umieszczony poziomo, średnio o 25... 30%. Podobny efekt wy- 
wołuje rozrzedzenie atmosfery; np. na wysokości 15 km nad poziomem mo- 
rza wartość Krk wzrasta w przybliżeniu dwukrotnie. Znaczne zmniejszenie 
wartości Krk można uzyskać przez zastosowanie nadmuchu powietrza. 

Rezystancja cieplna radiatora zależy od zagęszczenia przestrzeni ota- 
czającymi radiator przedmiotami, ich odległości od radiatora, od tempera- 
tury itp. W specjalistycznej literaturze [50, 51] można znaleźć sposób 
uwzględnienia tych dodatkowych warunków oraz zależności dotyczące ra- 
diatorów o bardziej skomplikowanym kształcie. Przykład radiatora dużej 
mocy przedstawia rys. 1-115. Zwraca uwagę asymetryczne mocowanie tran- 
zystora. Najlepsze warunki chłodzenia są przy pionowym położeniu radia- 
tora, gdy tranzystor jest na jego dolnej krawędzi. 


1.10.3. Ograniczenie maksymalnej mocy wydzielanej ze względu 
na maksymalną temperaturę złącza 


Zakres dopuszczalnych temperatur pracy jest dla każdego elementu pół- 
przewodnikowego ograniczony od góry pewną maksymalną dopuszczalną 
wartością temperatury Tj max. Przy określaniu maksymalnie dopuszczalnej 
temperatury wewnętrznej producenci elementów półprzewodnikowych po- 


156 


sługują się różnymi kryteriami, lecz jednym z podstawowych jest zawsze: 
zjawisko szybko zwiększającej się generacji cieplnej nośników p i n przy 
wzroście temperatury, ujęte ilościowo zależnością (1-1). Generacja cieplna 
nośników z materiału podstawowego w zakresie wyższych temperatur może 
być tak silna, że przy jednakowych koncentracjach generowanych z mate- 
riału podstawowego dziur i elektronów ulegają zatarciu niejednakowe ich 
koncentracje w zakresie niższych temperatur, spowodowane domieszkowa- 
niem. Na skutek wzmożonej generacji cieplnej w zakresie wyższych tempe- 
ratur zacierają się więc różnice między materiałem typu p a materiałem 
typu n co z kolei znajduje odbicie w zacieraniu się profilów złączy p-n, 
na których prawidłowym działaniu oparta jest elektronika półprzewodni-- 
kowa. 


Temperatura, przy której występuje zdecydowane pogcrszenie się wła- 
ściwości elementów półprzewodnikowych, zależy od szerokości pasma za- 
bronionego danego półprzewodnika i od stopnia domieszkowania obszarów 
wewnętrznych. Przy typowych domieszkowaniach maksymalne temperatury 
wewnętrzne konwencjonalnych diod i tranzystorów bipolarnych germanc- 
wych wynoszą ok. 80...1009C, a krzemowych — ok. 150... 200?C. 

Moc maksymalna Pmax, jaką można wydzielić w sposób ciągły w ele- 
mencie półprzewodnikowym, zależy od dopuszczalnej temperatury Tj max> 
temperatury otoczenia Ta i wypadkowej rezystancji cieplnej K 

Tmax Ta 
Bua = (1-258) 

Wartości K są zawarte między Kmin = K;c (przy pracy z idealnym ra- 
diatorem) i Kmmax = Kject Kea (przy pracy bez radiatora). 

Wykresy Pmax w funkcji temperatury Ta dla tych wartości rezystancji 
cieplnej zamieszczono na rys. 1-116. Moc maksymalna, poczynając od war- 
tości równej zeru przy Ta = Tj max, Wzrasta liniowo nieograniczenie w mia- 
rę obniżania temperatura otoczenia. 

Wytwórnie wprowadzają ograniczenie maksymalnej dopuszczalnej mocy 
wydzielanej w elemencie w sposób ciągły (na rys. 1-116 — linia pozioma). 
Ograniczenie to nie wynika bezpośrednio z ograniczenia maksymalnej tem- 
peratury złącza, lecz raczej z dążenia do zapewnienia bezawaryjnej pracy 
elementu oraz z pogarszania się parametrów roboczych w miarę wzrostu 
prądu i napięcia. W tranzystorach bipolarnych ograniczenie mocy może być 
związane z możliwością powstania przebicia wtórnego lub z możliwością. 
powstania niestabilności cieplnej (niestabilność cieplną omówiono w p. 1.10.4). 

Przy pracy impulsowej (przerywanej) maksymalna moc chwilowa, jaką 
można wydzielić w elemencie, może być znacznie większa od dopuszczalnej 
maksymalnej mocy średniej, ze względu na bezwładność cieplną. 

Przy rozpatrywaniu ograniczeń mocy, występujących przy pracy impul- 
sowej, jest potrzebna znajomość cieplnej charakterystyki przejściowej ele- 
mentu T;j(t), wyrażającej odpowiedź temperaturową na skok jednostkowy 
mocy wydzielanej w elemencie. Charakterystyka taka (nosząca nazwę krzy- 
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wej grzania) może być wyznaczona na podstawie znanego schematu zastęp- 

«czego drogi cieplnej, w drodze analitycznej lub też eksperymentalnej, 
Peostępując w sposób przybliżony, charakterystykę przejściową elementu 

półprzewodnikowego można wyznaczyć analitycznie na podstawie rozwią- 


Złącze — miejsce 
wyazielania ciepla 


Ń 
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Rys. 1-116. Ograniczenie maksymalnej mo- Rys. 1-117. Uproszczony model dro- 
cy rozpraszanej przy pracy ciągłej gi cieplnej zlącze-obudowa 


zania równania dyfuzji ciepła (1-253) dla prostego modelu zastępczego drogi 
cieplnej przedstawionego na rys. 1-117, W modelu uproszczonym przyj- 
muje się, że moc wydziela się jedynie w jednej płaszczyźnie złącza i ma 
charakter skoku jednostkowego, a obszar przewodzenia ciepła od złącza 
do obudowy jest jednorodny i jednowymiarowy, o długości L. Zakładając 
dalej, że w obszarze tym odprowadzanie ciepła przez konwekcję i promie- 
niowanie jest do pominięcia oraz że temperatura obudowy, do której ciepło 
jest odprowadzane, przez długi czas nie zmienia się, ze względu na dużą 
bezwładność cieplną masy obudowy i jest równa temperaturze początkowej 
całego układu Tę, można uzyskać rozwiązanie równania (1-253) dla tem- 
peratury złącza w postaci [46] 


je o) 
a 
T;(t) = T,+PK;, [- Ś > -L- exp (---)] (1-259) 
u n Tn 
n=1,3,... 
przy czym: Kję = L/AS — statyczna rezystancja cieplna drogi złącze-obudo- 
WA; Tn F (ZL/mn)?' 1/a — stałe czasowe o wartości malejącej z kwadratem %; 
S — powierzchnia złącza. 

Przebieg temperatury złącza stanowi więc superpozycję nieskończenie 
wielu przebiegów wykładniczych o amplitudach i stałych czasowych ma- 
lejących wraz z kwadratem kolejnego numeru przebiegu. W stanie ustalo- 
nym T;(oo) = Ty +PKye. | 

Przebieg charakterystyki przejściowej (1-259) znacznie różni się od 
przebiegu wykładniczego, szczególnie w zakresie małych czasów. Różnice 
te odzwierciedlają rozbieżności powstające przy zastępowaniu rozwiązań 
dokładnych przez rozwiązania przybliżone, uzyskane przy zastosowaniu 
prostych schematów zastępczych z parametrami skupionymi, 
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Dla czasów 0 4 t 4£ 22m zależność (1-259) można aproksymować z błędem: 
mniejszym od 12% ża pomocą wyrażenia [46] asymptotycznego 
ż ES. ż 
TO = T,+PK,, J/ e (1-260) 
a dla czasów t > r; można ją aproksymować funkcją wykładniczą, Charak-- 
t 
terystykę przejściową T;(t) w znormalizowanej postaci jako funkcję © (>) 
1 
przedstawiono na rys. 1-118, przy czym 
1, = (QLl/ni? * 1/a 
-— wartość największej stałej czasowej występującej w zależności (1-259).. 
Najprostszym zagadnieniem, jakie można rozwiązać przy wykorzystaniu 
charakterystyki przejściowej (1-259), jest wyznaczenie maksymalnej dopu-- 
szczalnej mocy, jaką można wydzielić w pojedynczym impulsie prostokąt- 
nym. W tym przypadku przebieg czasowy temperatury złącza można wy-- 
znaczyć przez rozłożenie impulsu mocy na dwa przesunięte w czasie skoki. 
jednostkowe — dodatni i ujemny. Przebieg temperatury określa się doko- 
nując superpozycji dwóch przebiegów temperatury odpowiadających sko-- 
kom jednostkowym mocy. 


'Rys. 1-118, Znormalizowane przebiegi cieplnej charakterystyki przejściowej i zaleź- 
ności określającej maksymalne dopuszczalne wartości maksymainej mocy wydziela- 
nej w impulsie 


W zagadnieniach praktycznych wyznaczenie całości przebiegu tempe- 
ratury nie jest zwykle potrzebne i najczęściej poprzestaje się na sprawdze- 
niu, czy przy końcu impulsu mocy temperatura nie przekracza wartości 
dopuszczalnej. Przy pojedynczym prostokątnym impulsie mocy można to 
przeprowadzić na podstawie wykresu wartości © przedstawionego na tys. 
1-118, biorąc jako £ długość impulsu £,. W tym przypadku wartość © wska- 
zuje, ile razy pozornie zmniejsza się rezystancja cieplna K;c dla przebiegów 
dynamicznych. Przy impulsach znacznie dłuższych od stałej czasowej q 
wartość © wynosi jedność, dla impulsów krótkich © Ś 1. Odwrotność war- 
tości © pokazuje więc, ile razy można przekroczyć w pojedynczym impul- 
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sie moc maksymalną dopuszczalną w warunkach statycznych. Korzystając 
z przybliżenia (1-260) otrzymuje się 


P Za 
pmax _ 1 3 V Ea (1-261) 
Pmax o (tw 


przy czym Pmax 1 Ppmax — maksymalnie dopuszczalne wartości mocy w wa- 
runkach statycznych i impulsowych, przy T; Tj max: 

Podobne wyniki przy nieco innych założeniach wejściowych uzyskano 
"w pracy [47], gdzie przy założonej proporcjonalności Pp max + p i przy 
ty K n, ustalono zależność 


It,” = const (1-262) 


która jest zasadniczo równoważna zależności (1-261). 

Uzyskane zależności potwierdzają możliwość dopuszczenia znacznie 
"większych wartości chwilowych mocy w impulsie niż przy pracy ciągłej. 
„Jednak praktycznie możliwość ta nie zawsze może być wykorzystana, że 
względu na pogorszenie parametrów roboczych w obszarach dużych prą- 
„dów lub napięć oraz na bezwładność tranzystora. 

Dotychczasowe rozważania dotyczyły skoku jednostkowego i pojedyn- 
czego impulsu mocy. Jeżeli przebieg mocy wydzielanej w złączu ma kształt 
powtarzających się impulsów prostokątnych (rys. 1-119), to temperatura 
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Rys. 1-119. Przebieg tempe- , 
ratury złącza przy okreso- Rys. 1-120. Aproksymacja ciągu impulsów: 
wym sterowaniu impulso- a) jednoimpulsowa; b) dwuimpulsowa 


wym 


złącza w stanie stacjonarnym waha się od pewnej wartości maksymalnej Tj 
do wartości minimalnej T;,. Wartość średnia temperatury odpowiada przy 
tym średniej mocy wydzielanej, Wyznaczenie przebiegu Tj(t) jest w po- 
dobnych przypadkach dość trudne [46]. Jeżeli długość impulsu w porówna- 
niu ze stałą czasową z; jest mała, a okres powtarzania jest wyraźnie od niej 
większy, to obliczenia mogą być uproszczone przez przyjęcie Ty SET; = 

= TP Kię i do wyznaczenia przebiegu temperatury OŻÓG 2 korzytać 
z zależności (1-260) przy Tę ET; s, Jest to równoważne przyjęciu aproksy- 
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macji jednoimpulsowej przebiegu, przy której zakłada się [48], że składowa 
maksymalnej temperatury złącza powstała pod wpływem poprzednich im- 
pulsów może być obliczona na podstawie wartości średniej mocy dPp,, przy 
czym d=t,/Ty — współczynnik wypełnienia ciągu impulsów, pozostała 
natomiast składowa maksymalnej temperatury złącza może być wyznaczona 
na podstawie impulsu mocy (1—d)Pp (rys. 1-120a) i funkcji O(tw). Stąd 
w pierwszym przybliżeniu 


Ty =T,„+1— d)P, K, „Ot, Ś T, cFdP,K;+(1— d)P, Ki „O(t,) (1-263) 


Rana przybliżenie można uzyskać przez zastosowanie podobnej 
aproksymacji dwuimpulsowej (rys. 1-120b). Zastępując przebieg okresowy 
impulsów prostokątnych sumą wartości średniej przebiegu i odpowiednio 
dobranych dodatnich i ujemnych impulsów mocy o różnej długości, można 
napisać przybliżoną zależność 

Tj ET, +dP,K;+1—d)P,K,O(T,+t,)-P, K,O(T,)-+P,K;6 (t,) 
(1-264) 

Zależności (1-263) i (1-264) są zbieżne zarówno przy bardzo małych jak 
i przy bardzo dużych wartościach d. Największe różnice w wyznaczeniu 
przyrostu temperatury, występujące w zakresie wartości średnich współ- 


czynnika d, według oszacowań dokonanych w pracy [48] są rzędu kilku 
procent. 


W zakresie tw 1; jest słuszna zależność (1-261), tj. 
Pp max__ we e 8 (tyz) (1-265) 
P t, 6(t,,) 


p2 max wi 


Wprowadzając zależność (1-265) w celu wyeliminowania wartości 
O(Tpttw), O(Tp) i zakładając Tję K Tj max, zależność (1-264) można prze- 
kształcić w warunek ograniczający maksymalnie dopuszczalną moc okreso- 
wych impulsów prostokątnych w postaci 


=, T zt, 


P Z Tj max c a GEJA SE 
p max 
cja * [a- oy 1-1 SLREE 141] oc] Ki, Bąlt» d) 
(1-266) 


Wprowadzenie funkcji 


By(t,, d) = a+ |a- d) V + —- --V +) O(t,) (1-267) 


ma na celu określenie, ile razy pozornie wskutek bezwładności cieplnej 
zmniejsza się rezystancja K;e przy pracy okresowymi prostokątnymi im- 
pulsami mocy. Analogicznie do funkcji ©, odwrotność Og pokazuje, ile razy 
można przekroczyć moc impulsów w stosunku do mocy rozpraszanej w spo- 
sób ciągły, bez obawy przekroczenia dopuszczalnej temperatury maksy- 
malnej. Jak łatwo zauważyć, zawsze Od>=6, przy czym równość zachodzi 
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przy d=Q0 oraz przy impulsach bardzo długich (czego zależność (1-267) nie 

potwierdza, gdyż w zakresie długich impulsów nie jest dokładna). 
Wartość Og praktycznie jest stałą i równa d przy impulsach bardzo 

krótkich, gdy zarówno d jak i © są małe. Widać to wyraźnie na rys. 1-121, 


Cj KMLEDA | i H 
M2 SASZ 4 WYŻ (300% 2: 9 


Rys. 1-121. Przebieg funkcji Bglt A) 


w' 
gdzie przedstawiono obliczony wykres O©a przy d=0,1 i 0,2. Podobne wy- 
kresy mogą być również uzyskane doświadczalnie. Na rys. 1-122b dla przy- 
kładu zamieszczono wyciąg z katalogu firmy Siemens [52] odnoszący się 
do tranzystora krzemowego średniej mocy typu BC141. Przedstawia on 
efektywną wartość rezystancji cieplnej tego tranzystora w warunkach dy- 
namicznych. Na podstawie wykresów można wywnioskować, że stałą cza- 
sowa cieplna z; dla tranzystora BC141 wynosi około 0,1 s, co stanowi typo- 
wą wartość dla tranzystorów mocy. W przypadku tranzystorów małej mocy 
stałe czasowe mogą być mniejsze średnio o jeden lub nawet dwa rzędy 
wartości. 


hi] 
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Rys. 1-122, Ograniczenie mocy dla tranzystora BC141 firmy Siemens: a) statyczne; 
b) dynamiczne 
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Płaski przebieg zależności efektywnej przewodności cieplnej (lub funk- 
cji O©d) w zakresie impulsów bardzo krótkich oznacza, że temperatura złącza 
przestaje nadążać za zmianami mocy i cały przebieg temperatury staje się 
płaski, dążąc w granicy do poziomu wyznaczonego wartością mocy średniej. 

Na ogół zdjęte doświadczalnie zależności ©(tw) i Oa(d,tw) dość dobrze 
zgadzają się z teoretycznymi zależnościami (1-261) i (1-267). Niemniej jednak 
w niektórych elementach o skomplikowanej geometrii obserwuje się nieco 
silniejszą zależność między dopuszczalną mocą Pp a szerokością impulsu tw, 
niż to wyraża zależność (1-261). O ile zależność (1-261) wyraża stałość ilo- 
czynu Pp Vtw w zakresie małych wartości tw, o tyle niekiedy obserwuje 
się zależność typu odwrotnej proporcjonalności, tj. stałość iloczynu Ppty. 
Ponieważ modyfikacja zależności (1-261) pociąga modyfikację opartej na 
niej zależności (1-267), w praktyce należy do obliczeń wykorzystywać prze- 
de wszystkim zależności doświadczalne. Przykład obliczeń ilustrujących wy- 
korzystanie zależności doświadczalnych dla tranzystora BC141 zamieszczono 
poniżej. 


Przykład 1.2. Wyznaczyć maksymalne dopuszczalne częstotliwości powta- 
rzania impulsów wyjściowych w układzie wtórnika emiterowego z tranzy- 
storem BC141, przedstawionym na rys. 1-123, przy pracy bez radiatora oraz 
z radiatorem o rezystancji cieplnej K, = 609C/W, w zakresie temperatur 
Ta Ś Ta max = 5590. Długość impulsów: ty4 = 2 nS, twa = 20 HS, twą = 200 s, 
Dane tranzystora BC141; Kje = 359C/W, Kea = 1650C/W, Tj max © 1759C. 


Cieplne charakterystyki dynamiczne zamieszczono na rys. 1-122b. 


Rys. 1-123. Układ wtórnika emiterowego z tranzystorem BC141 


1. Prąd płynący przez tranzystor zawiera składową stałą I, o natężeniu 
20 mA, na którą nakłada się składowa impulsowa I» o natężeniu 400 mA. 
Odpowiednio, przebieg mocy traconej w tranzystorze jest sumą stałej mocy 
P, = UcEol, = 25 V*0,02 A= 0,5 W, oraz mocy impulsowej Pp = UCEPIp = 
=5V:'0,4A=2W. 

2. Przyjmując, że temperatura obudowy jest stała (wskutek dużej war- 
tości cieplnej stałej czasowej obudowy), do obliczeń można korzystać z za- 
leżności (1-266) na moc maksymalną 
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oraz z zależności na moc średnią 
= — _Te—Tamax 
Pz =P,+P,d = —c—amax_ 


przy czym K = Kca(Ker+K)/(Kca + Kor Kr) — wypadkowa rezystancja ciepl- 
na obudowa-otoczenie. 

Przy pracy bez radiatora K = K; = Kcg = 165 9C/W, z radiatorem K = 
= Ka = 45 9C/W (rezystancja Kcr = 2 9C/W). 

3. Eliminując temperaturę obudowy Te, z zależności ustalonych w p. 2 
uzyskuje się następującą zależność wymaganej wartości dynamicznej rezy- 
stancji cieplnej (Kjc6©d) od wartości współczynnika wypełnienia d: 


K,6, m _ Tmax T P4+P„d 


e —amax _ 00 p (1-268) 
P P 
p p 
Po podstawieniu wartości 
K;, Og = 60%C/W—(0,25 +d) K 


Wykresy wartości K;jcOd dla dwóch wartości rezystancji K przedsta- 
wiono na rys. 1-124a, b. 

4. Sporządzając wykresy rezystancji KjcOa w zależności od współczyn- 
nika d dla trzech zadanych stałych wartości długości impulsu t„ (na pod- 
stawie charakterystyk cieplnych z rys. 1-122b), ustala się wspólne punkty 
z charakterystykami wykreślonymi w p. 3. Odcięte punktów P,, P,, P, okre- 
ślają maksymalne dopuszczalne wartości d przy pracy bez radiatora, od- 
cięte punktów R,, R,, Rz — dopuszczalne wartości d przy pracy z radiato- 
rem. . 
5. Maksymalne dopuszczalne wartości częstotliwości powtarzania moż- 
na wyznaczyć następująco: 
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Rys. 1-124, Wyznaczenie graficzne dopuszczalnych wartości współczynnika wypełnie- 
nia d przy pracy: a) bez radiatora; b) z radiatorem 
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przy pracy bez radiatora — 


—_ d4 __0,094 
p max = tw ca KIE 10% 47 kHz 
da _ 0,09 a 
Jpmax2 7 tys 20-107% 4,5 kHz 
dz 0,08 
A ąz = 400 Hz 
fp max3 tys 200 « 10% 
przy pracy z radiatorem — | 
| , d 0,6 
fp max1 F "RB RYS Wa 300 kHz 
d; 0,59 
fp maxa = = zai = 29,5 kHz 
p max2 c" 20-10 
= OST __ = 2,85 kHz 


fp maxa 


Zastosowanie radiatora umożliwia więc w danym przykładzie zwiększe- 
nie maksymalnej częstotliwości powtarzania niemal o rząd wartości. 

Powyższe rozważania odnosiły się do idealizowanych przypadków pro- 
stokątnych impulsów mocy. W rzeczywistości, przy przełączaniu elementów 
półprzewodnikowych impulsy mocy traconej mają najczęściej kształt znacz- 
nie odbiegający od prostokątnego, przy czym moc wydziela się zarówno 
w stanie włączenia jak i wyłączenia. Znaczne wartości chwilowe mocy mogą 
być wydzielane w czasie stanów przejściowych, wskutek niedostatecznej 
stromości zboczy i wpływu reaktancji obciążenia, co przedstawiono na 
rys. 1-125 [52]. Dokładne wyznaczenie maksymalnej chwilowej temperatury 
złącza jest dodatkowo utrudnione skomplikowanym przebiegiem impulsów 
mocy. W praktyce najczęściej stosuje się aproksymację występujących prze- 
biegów mocy przebiegami prostokątnymi. Np. jeżeli jeden impuls mocy 
z ciągu okresowego dominuje nad pozostałymi, można w grubym przybli- 
żeniu wyznaczyć maksymalny przyrost temperatury złącza ponad tempera- 
tórę obudowy w następujący sposób: 

AT;=< K;(P.4-+04P.) (1-269) 

przy czym Pp — wartość szczytowa mocy impulsu dominującego. 

Do obliczenia wartości ©dg należy zastosować współczynnik wypełnie- 
nia d określony stosunkiem czasu trwania impulsu dominującego i okresu 
powtarzania. 


1.10.4. Ograniczenie maksymalnej mocy wydzielanej ze względu 
na niestabilność cieplną 


Przekroczenie maksymalnej dopuszczalnej temperatury może spowodować 
zniszczenie elementu i w pełni zrozumiałe są środki stosowane w celu unik- 
nięcia tej ewentualności. Pozornie wydaje się, że wystarczające jest uzyska- 
nie takiej wartości wypadkowej rezystancji drogi cieplnej, aby w całym za- 
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Rys. 1-125, Przebiegi impulsów mocy przy przełączaniu tranzystora impulsem trapezo- 
wym: a) sterujący; b) na obciążeniu indukcyjnym; c) na obciążeniu rzeczywistym; 
d) na obciążeniu pojemnościowym 


kresie roboczym temperatury otoczenia (a przede wszystkim przy Ta = 
== Tę max) był spełniony warunek 
T; max HT 
P Z Pmax = Rów kd (1-270) 

Pogląd taki jest tylko częściowo słuszny, gdyż obok zależności (1-270) 
występuje drugi równorzędny (lecz nierównoważny) warunek wynikający 
ze zjawiska tzw. niestabilności cieplnej elementu i może zdarzyć się, że 
przy zachowaniu warunku (1-270) dany element może ulec uszkodzeniu 
wskutek nadmiernego przyrostu temperatury ponad wartość maksymalnie 
dopuszczalną. 

Niestabilność cieplna polega na tym, że każdy przyrost temperatury 
wewnętrznej powoduje przyrost mocy rozpraszanej w tym elemencie, co 
z kolei przyczynia się do dalszego wzrostu temperatury itd. W ten sposób 
zarówno moc wydzielana jak i temperatura wewnętrzna mogą przekroczóć 
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wartości dopuszczalne. Niestabilność cieplna może objawić się w każdym 
elemencie półprzewodnikowym, najostrzej jednak występuje w elementach 
bipolarnych, gdzie główną przyczyną niestabilności cieplnej jest wykład- 
nicza zależność prądu zerowego złączy od temperatury. 

W celu zapewnienia stabilności cieplnej punktu pracy, przyrost mocy 
odprowadzanej do otoczenia przy jednostkowym wzroście temperatury we- 
wnętrznej powinien być większy od przyrostu mocy rozpraszanej w ele- 
mencie, z czego dla statycznego punktu pracy tranzystora bipolarnego (lub 
diody) wynika warunek 

SEC ch 
dT; 


(1-271) 


W warunku (1-271) wielkościami zależnymi od temperatury są zarówno 
prąd kolektora Ic jak i napięcie kolektor-emiter UC, gdyż przyrostowi prą- 
du Ic towarzyszy zmniejszanie się napięcia Uc wskutek spadku napięcia 
na wypadkowej rezystancji obwodu zasilania. 


Rys. 1-126. Rozpraszanie mocy w uż: 

układzie z tranzystorem przy pra- "BR 

cy ciągłej: a) układ zasilania; b) Ures(Ugc — Uces) 

wykres mocy PQ rozpraszanej w R 06 

tranzystorze i mocy PR rozprasza- UCES Ue U 
nej w rezystorze 2 


W typowym układzie zasilania kolektora tranzystora ze źródła stałego 
napięcia Ucc przez rezystor Rc (rys. 1-126) moc rozproszona w tranzysto- 
rze jest największa wówczas, gdy napięcie kolektor-emiter jest równe po- 
łowie napięcia zasilającego. Przy napięciach kolektora mniejszych od po- 
łowy napięcia zasilającego przy wzroście prądu moc ta jest coraz mniejsza. 
Stąd wynika, że układy, w których napięcie kolektor-emiter nie przekracza 
połowy napięcia zasilającego w zasadzie są stabilne cieplnie. Praktycznie 
warunki takie są często spotykane we wzmacniaczach oporowych, przerzut- 
nikach itp. W układach transformatorowych rezystancje dla prądu stałego 
są zwykle zbyt małe i warunek połowicznego zasilania nie jest spełniony. 

Przybliżony warunek stabilności cieplnej, dla najmniej korzystnego 
przypadku UC = const, można wyprowadzić przy uwzględnieniu jedynie 
zależności temperaturowej prądu Icy, którą można zapisać w postaci 


Ig(T;) == TGę(7,) Xp [b(T;—T,)] = Ic,(T,) exp LKP (1-272) 
przy czym: b — stała; w przybliżeniu b = 0,1...0,05/9C. 
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Zależność prądu kolektora IC od prądu zerowego Ic, można przedsta- 
wić następująco: 
dl = Scdlgą = Scblc(T;) dT; (1-273) 


przy czym współczynnik stabilizacji prądu kolektora Sc jest zawarty mię- 
dzy wartością SC min = 1 charakteryzującą sterowanie stałym prądem emi- 
tera, i wartością SC max = fal charakteryzującą sterowanie stałym prą- 
dem bazy. 

Wykorzystanie zależności (1-272) i (1-273) w warunku (1-271) umożliwia 
uzyskanie warunku ograniczającego dopuszczalną moc rozpraszaną w tran- 
zystorze przy pracy ciągłej, ze względu na niestabilność cieplną 

1 1 1 1 
PZPma = „KM BKScUclIoyT,) BK" bKSęUCIGKT) 


—b(Ta—T;) 


(1-274) 
przy czym IT, — pewna dowolnie wybrana temperatura odniesienia. 

Warunek (1-274) wykazuje, że wartość maksymalna mocy rozpraszanej, 
dopuszczalna przy zachowaniu stabilności cieplnej, ma liniową zależność od 
temperatury, podobnie jak moc dopuszczalna ze względu na bezpośrednie 
nieprzekraczanie maksymalnej temperatury wewnętrznej (1-270). W celu 
zmniejszenia możliwości niestabilności cieplnej w danym elemencie jest po- 
żądane zmniejszenie wartości iloczynu KSc, zmniejszenie napięcia kolek- 
tora UC oraz ograniczenie zakresu roboczego temperatury otoczenia. 

W celu określenia, kiedy należy stosować warunek (1-270), a kiedy 
(1-274), należy rozstrzygnąć, który z tych warunków i kiedy podaje mniej- 
szą wartość dopuszczalnej mocy maksymalnej. Oznaczając przez P; wartość 
Pmax występującą w warunku (1-270) i przez P, analogiczną wartość z wa- 
runku (1-274) oraz przyjmując w tym ostatnim temperaturę odniesienia 
Ty = Tj max, Otrzymuje się wyrażenie o postaci 


1 1 


P,—P, = In (1-275) 
DK | DKSCUCICg(T; mas) 
Pn > P;, gdy 
1 149C 
KSYL-- ki ABC (1-276) 
LUCICco(T; max) Uclco(T; max) 


i wówczas spełnienie warunku (1-270) zapobiega również niestabilności 
cieplnej. Odwrotnie, niespełnienie warunku (1-276) powoduje konieczność 
korzystania z warunku (1-274). 

Powyższe warunki uwzględniają jedynie zmienność temperaturową prą- 
du Ic Bardziej dokładne rozważania obejmujące inne parametry można 
znaleźć np. w pracy [53]. 

Ustalenie kryteriów stabilności cieplnej przy pracy impulsowej jest za- 
daniem w ogólnym przypadku trudnym. W częstych praktycznie przypad- 
kach dużej częstotliwości przełączania (powyżej kilkuset herców) ze wzglę- 
du na bezwładność cieplną elementów można wykorzystać wartości średniej 
mocy i średniej temperatury złącza [54], stosując odpowiednio zależności 
ustalone wyżej dla stanu pracy ciągłej. 
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Przy pracy impulsowej niestabilność cieplna może objawić się nie tylko 
wskutek zwiększenia temperatury otoczenia, wartości prądu lub napięcia, 
lecz również przy zwiększaniu częstotliwości przełączania, ze względu na 
rosnące proporcjonalnie straty mocy w stanach przejściowych oraz przy 
zmianie współczynnika wypełnienia ciągu impulsów. 


1.11. Parametry techniczne elementów półprzewodnikowych 


Właściwości użytkowe elementów półprzewodnikowych stosowanych w ukła- 
dach impulsowych są charakteryzowane przez zespół parametrów technicz- 
nych, wśród których wyróżnia się tzw. dane maksymalne, określające naj- 
większe dopuszczalne wartości napięć, prądów, mocy i temperatury oraz 
dane robocze, określające właściwości danego rodzaju elementu przełączni- 
kowego w typowych warunkach pracy. Wśród danych roboczych jedna część 
„odnosi się zwykle do charakterystyki statycznej, pozostałe zaś określają 
właściwości dynamiczne. 

Do danych roboczych należy zaliczyć również informacje określające re- 
zystancje cieplne przy pracy ciągłej i impulsowej. 

Typowe zestawienie ważniejszych parametrów technicznych diod kon- 
wencjonalnych i tranzystorów bipolarnych oraz unipolarnych podano 
w tabl. 1-5, 1-6, 1-7. 


"Tablica 1-5. Zestawienie typowych technicznych parametrów diod 


| Rodzaj parametru Oznaczenie 
» SSE EE 
Maksymalne dopuszczalne chwilowe napięcie zwrotne j UR max 
Maksyrnalny dopuszczalny prąd stały (średni) Ip max 
Maksyrnalny dopuszczalny prąd w impulsie, przy określonym czasie 
trwania impulsu Ty Pmax 


Maksymalna dopuszczalna temperatura otoczenia lub złącza i Ta max: Tj max 


Rezystancja cieplna K 
Prąd zwrotny przy określonym napięciu zwrotnym lub napięcie zwrot- i 
ne przy określonym prądzie | Ipo; Uko 

Prąd przewodzenia przy określonym napięciu (zwykle 1V) Ie 
Napięcie przewodzenia przy określonym prądzie (zwykle 1 mA) UĘ 
Czas życia nośników w bazie lub zastępcza stała czasowa te 
Pojemność złączowa (zwykle przy zerowej polaryzacji) GC; 
Szczytowe napięcie przy określonym włączającym skoku prądu oraz U; 
stała czasowa zaniku napięcia nadmiarowego Tę 


Całkowity ładunek przepływający przy wyłączaniu diody w określo- 
nych warunkach l Qr 
Czas całkowitego wyłączenia diody, mierzony od początku wyłączania | 
do osiągnięcia prądu —0,1Ip 


Dane robocze, statyczne i dynamiczne | Bane maksymalne 


Łyr 
Czas całkowitego wyłączenia diody, mierzony od początku wyłącza 
nia do osiągnięcia prądu —0,1IR ter 
Rezystancje cieplne własne ś Kpa Kea 
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Tablica 1-6. Zestawienie typowych technicznych parametrów tranzystorów 


Maksymalne temperatury otoczenia i złącza 


Ta max» Tj max 


bipolarnych 
1 

Rodzaj parametru Oznaczenie 
„ | Maksymalne dopuszczalne napięcie kolektor-baza Ucs acz 
5 Maksyrmmalne dopuszczalne napięcie kolektor-emiter UCcE max 
E Maksymalne dopuszczalne napięcie zwrotne emiter-baza i UEBR me: 
3 Maksymalny prąd kolektora przy pracy ciągłej (prąd średni) Ica maz 
Ę Maksymalny prąd kolektora przy pracy impulsowej (przy określonej 
Ę długości impulsu) Icp max 
R 


Maksymalna średnia moc rozpraszana (przy określonych warunkach 
chłodzenia) 


Prax 


Dane robocze 


Średnie wartości wzmocnień prądowych (w określonych zakresach 
prądu) 

Częstotliwość graniczna (lub czas przelotu, lub czas życia nośników) 

Średni czas życia nośników przy nasyceniu 

Pojemności złączowe kolektora i emitera (przy określonych napięciach) 

Rezystancja rozproszona bazy 

Prądy zerowe kolektora i emitera (w określonych temperaturach) 

Średnia wartość napięcia kolektor-emiter w nasyceniu (lub odpowied- 
nia rezystancja) 

"Typ (p-n-p, n-p-n), rodzaj materiału (krzem, german), rodzaj techno- 
logii 


Rezystancje cieplne własne 


Bin, Bilan +01) 
fte 1) 
Tę 
Cycs Cje 
ra 
eg Igo 


UCcs; (Tces) 


Kije, Kea 


Tablica 1-7. Zestawienie typowych technicznych parametrów tranzystorów 


unipolarnych 
Rodzaj parametru Oznaczenie 
Ej 

„| Maksymalne dopuszczalne napięcie dren-źródło Ubs max 

E Maksymalne dopuszczalne napięcie bramka-źródlo (bramka-dren) Ucs maxs (UGD max) 

E Maksymalny dopuszczalny prąd drenu Ip max 

Ę Maksymalne temperatury otoczenia i złącza Ta max Tj max 

u | Maksymalna średnia moc rozpraszana (przy określonych warunkach 

Ś | chłodzenia) Dasz 
"Nachylenie charakterystyki (zwykłe określane przy zerowym napięciu "7 NE 

bramki) Zm (Emo) 
Prąd nasycenia przy zerowym napięciu bramki Ipo 
Napięcie odcięcia (zatkania bramki) Up 
liwość grani e h 

; Częstotliwość graniczna E=CNERGM 

| Czas przełączania (w określonych warunkach) ta, To 

© | Prąd nasycenia złącza bramki Iao 

ki Rezystanje dren-źródło (przy zerowym napięciu bramki i przy zero- 

d| wym prądzie drenu) Tdsp 
Konduktancja przyrostowa dren-źródło w zakresie pentodowym (w za- 

| kresie nasycenia) ga 

Pojemności bramka-źródło, bramka-dren Cs Cya 
"Typ przewodnictwa kanału (p, n), rodzaj materiału, technologia 
Rezystancje cieplne własne ] Ky,, Ke 
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2. PRZEGLĄD PODSTAWOWYCH UKŁADÓW 
LINIOWYCH STOSOWANYCH W TECHNICE 
IMPULSOWEJ 


2.1. Wstęp 


Większość układów elektronicznych stosowanych w technice impulsowej na- 
leży do klasy układów nieliniowych. Oprócz układów nieliniowych stosuje 
się jednak również wiele układów liniowych. Niektóre z nich tworzą obwo- 
dy wewnętrzne układów nieliniowych, inne służą do łączenia poszczególnych 
układów w większe urządzenia, jeszcze inne umożliwiają kształtowania 
impulsów, są wykorzystywane jako elementarne pamięci itp: Do układów 
liniowych należy również zaliczyć układy wzmacniające, jakkolwiek stoso- 
wane w nich elementy czynne (głównie tranzystory) z zasady są elementami 
nieliniowymi. 

W niniejszym rozdziale dokonuje się przeglądu właściwości pewnych 
podstawowych układów liniowych dyskretnych i scalonych, których znajo- 
mość jest niezbędna przy czytaniu dalszych rozdziałów książki, poświęconej 
w zasadzie układom nieliniowym. Większość rozdziału poświęcono układom 
wzmacniającym, których analizę przeprowadzono w liniowym przybliżeniu 
posługując się małosygnałowymi parametrami i schematami zastępczymi 
tranzystorów. 


2.2. Układy RC, RL oraz RLC o stałych skupionych 


2.2.1. Układ RC sprzęgający i różniczkujący 


Przedstawiony na rys. 2-1 elementarny obwód RC znajduje zastosowafie 
jako układ sprzęgający z rozdzieleniem galwanicznym zacisków wejśtio- 
wych i wyjściowych, filtr górnoprzepustowy oraz jako układ kształtujący; 
w tym ostatnim przypadku jest on nazywany układem różniczkującym. Za- 
leżność napięcia wyjściowego us od napięcia wejściowego u, opisuje rów- 
nanie różniczkowe | 


; dluy —U2) 
Uą="ŻX= RCA 2-1 
2 dt (2-1) 


174 


które po zastosowaniu przekształcenia Laplace'a przyjmuje postać 
Us(8) == ————— U4(8) (2-2) 
przy czym s — operator Laplace'a. 


Równania (2-1) i (2-2) umożliwiają określenie odpowiedzi układu na 
dowolny przebieg wejściowy. Odpowiedź układu na przyrost napięcia wej- 


4 u) LM 
REG DT 
di ) R |uz 0 sa 
|PE t 
| ONY s 
DER 


Rys. 2-1. Podstawowy układ sprzęgają- 
cy RC 


-U 


Rys. 2-3. Przebieg napięcia wyjścio- 
wego odpowiedzi na napięcie wej- 
ściowe w kształcie impulsu prostokąt- 
nego: a) i b) impuls jednostkowy, ja- 
ko suma dwóch przebiegów jednost- 
kowych o przeciwnych znakach; c) 


Rys. 2-2. Znormalizowana odpowiedź odpowiedź układu sprzęgającego 
układu sprzęgającego na skok jednostko- (RC » t,,); d) odpowiedź układu róż- 
wy na wejściu niczkującego (RC <€ £,) 


ściowego, mający charakter skoku jednostkowego, można wyznaczyć pod- 
stawiając w równaniu (2-2) transformatę skoku jednostkowego U;(5) = u,L. 
s 


i dokonując przekształcenia odwrotnego. Przy zerowych warunkach począt- 
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kowych przebieg napięcia wyjściowego w odpowiedzi na skok jednostkowy 
napięcia wejściowego jest opisany zależnością wykładniczą 


us(t) = U exp ( zz) = U,exp (- 5) (2-3) 
której kształt znormalizowany przedstawiono na rys. 2-2, W pierwszej 
chwili napięcie wyjściowe osiąga skokowo wartość napięcia wejściowego, 
co fizycznie jest oczywiste, gdyż napięcie na kondensatorze C nie może zmie- 
nić się nagle. W następnych chwilach napięcie wyjściowe maleje wykładni- 
czo do zera ze stałą czasową r = RC, gdyż wskutek ładowania kondensatora 
prąd w obwodzie maleje. 

Podobnie można rozpatrzyć przebieg napięcia wyjściowego w odpowie- 
dzi na napięcie wejściowe w kształcie impulsu prostokątnego o długości tw 
(rys. 2-3b). Impuls taki można rozpatrywać jako sumę dwóch skoków jed- 
nostkowych różnego znaku, przesuniętych w czasie o tw. Również odpowiedź 
może być przedstawiona jako suma dwóch odpowiedzi na dodatni i na 
ujemny, przesunięty w czasie, skok napięcia wejściowego. Na rys. 2-3c przed- 
stawiono odpowiedź układu dla przypadku dużej stałej czasowej, gdy tT= 
= RC» tw. Jest to typowe dla obwodu RC pełniącego funkcję obwodu 
sprzęgającego. Przez dobór stałej czasowej r o odpowiednio dużej wartości 
osiąga się małe zniekształcenia grzbietu impulsu wyjściowego w stosunku 
do impulsu wejściowego. Zniekształcenia te, objawiające się opadaniem pła- 
skiej części przebiegu impulsu, są nazywane zwisem impulsu. Zwis impulsu 
określa się stosunkiem różnicy napięcia wejściowego w chwili t=t, 
i w chwili £ = 0 do wartości napięcia początkowego, Ponieważ przy dużych 
stałych czasowych opadanie przebiegu jest w zakresie małych odcinków 
czasu prawie liniowe (rys. 2-2), można skorzystać z rozwinięcia funkcji wy- 
kładniczej na szereg potęgowy i określić wartość zwisu jako 


2 _Ma(0)—ue(ty) ( tw ) tw 
z= zi? 1-e R — 2-4 
u;(0) xp 7 p (2-4) 


Stąd np., aby uzyskać wartość zwisu równą 1%e, należy zastosować stałą 
czasową obwodu sprzęgającego.r = 100£,.. 
Wartość zwisu może być również określona za pomocą częstotliwości 


granicznej fd = l/2aRC, przy której moduł transmitancji układu maleje vż 
razy w stosunku do modułu tej transmitancji w zakresie większych często- 
tliwości; powstaje wówczas zależność 


, zsźłujyt, (2-4a) 


Zależność (2-4a) jest stosowana niekiedy do przybliżonej oceny zwisu po- 
wstającego we wzmacniaczach wielostopniowych, przy aproksymacji ich 
charakterystyki w zakresie małych częstotliwości charakterystyką jedno- 
biegunową. 

Dokładniejszą wartość wypadkowego zwisu dla takich układów można 
wyznaczyć przy założeniu, że stanowi on sumę wartości zwisów wytwarza- 
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nych przez poszczególne stopnie wzięte oddzielnie, co jest słuszne w przy- 
padku, gdy wypadkowy zwis nie przekracza 10...15'/. 

Dla scharakteryzowania zniekształceń płaskich grzbietów impulsów mo- 
że być również zastosowane pojęcie szybkości zwisu z/tw = l/r = Żnfa, przy 
którym wyznacza się procentowo wartość zwisu powstającego w określonej 
jednostce czasu. K 

Dotychczasowe rozważania dotyczyły zniekształceń grzbietu pojedyn- 
czego impulsu prostokątnego. Przy przenoszeniu przez układ sprzęgający 
ciągu impulsów prostokątnych powstają podobne zniekształcenia płaskich 
części (rys. 2-4), przy czym załeżności określające zwis części ujemnych 
i dodatnich są identyczne z zależnościami (2-4). W stanie ustalonym wartość 
średnia ciągu impulsów wyjściowych powinna być równa zeru, czemu od-- 
powiada rozmieszczenie impulsów względem poziomu zerowego określone 
zasadą równości pól części dodatnich i ujemnych ciągu (rys. 2-4b, ©, d). 

W przypadku małej wartości stałej czasowej (rys. 2-3d oraz rys. 2-4d),. 
gdy r = RC Śt,, odpowiedź układu na impulsy prostokątne składa się 
z dwóch przebiegów rozdzielonych w czasie — z odpowiedzi na czoło i na. 


a) t 1 


— 


RC3> ty, tą 


0 10 20 30 40 30 60 


Rys. 2-4. Przebieg napięcia wyjściowego Rys. 2-5. Różniczkowanie impulsu na- 
odpowiedzi na ciąg wejściowy impulsów rastającego wykładniczo przy róż- 
prostokątnych: a) ciąg wejściowy; b) nych stałych czasowych obwodu RC 


ciąg wyjściowy przy RC > tt; c) ciąg 
wyjściowy przy RC > tytąi d) ciąg wyj- 
ściowy przy RC < yta 
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tył impulsu. Jest to przypadek typowy dla obwodu RC zastosowanego jako 
obwód kształtujący przebiegi typu szpilkowego z prostokątnego impulsu 
wyjściowego. Obwód taki nazywa się często obwodem różniczkującym, Naz- 
wa wiąże się z tym, że dla dostatecznie długich odcinków czasu i wolnych 
przebiegów w równaniach (2-1) i (2-2) można dokonać uproszczeń, a wów- 
czas zapisują się one w postaci opisującej idealny obwód różniczkujący: 


du 
at 


Ua S) =< SRCU,(S) (2-2a) 


u © RC (2-1a) 


Z dotychczasowych rozważań można wysnuć wniosek, że układ różnicz- 
kujący wszelkie szybkie zmiany napięcia wejściowego o charakterze skoko- 
wym przenosi bez tłumienia, niezależnie od wartości stałej czasowej RC. 
Tak jest w istocie, jednak rzeczywiste impulsy wejściowe mają zawsze 
skończony czas trwania zboczy i w układach spotykanych w praktyce na- 
leży się liczyć z pewnym stłumieniem amplitudy zmian napięcia wejścio- 
wego w stosunku do przebiegu wyjściowego, jeżeli narastanie lub opadanie 
przebiegu wejściowego nie jest dość szybkie. Dla typowego przebiegu wej- 
ściowego narastającego wykładniczo od zera do U; ze stałą czasową Ty 


Ut) = U; |-exp (- )| (2-5) 


przebieg odpowiedzi układu różniczkującego opisuje zależność 


h=U, —* > i dl 1 0-6 
Ue(t) = z er ( zz7)-2e ( -)] a nz (2-6) 


przy czym n = RC/qy. 

Zależność (2-6) w postaci rodziny przebiegów znormalizowanych poka- 
zano na rys. 2-5. Jak widać, już przy stosunku stałych czasowych równym 
100 straty amplitudy wynoszą około 10%, natomiast przy 1, = RC amplituda 
napięcia wyjściowego wynosi zaledwie około 37%0 wartości asymptotycznej 
przebiegu wejściowego. Dowodzi to, że w układach różniczkujących spoty- 
kanych w praktyce wartości stałych czasowych nie powinny być zbyt małe, 
jeżeli zależy na małych stratach amplitudy przebiegu. 

Praktycznie ważny jest przypadek przenoszenia przez układ RC napię- 
cia liniowo narastającego. Odcinki powtarzających się przebiegów liniowych, 
tworzące przebieg piłokształtny, są często spotykane i niekiedy są nazywa- 
ne przebiegami podstawy czasu. Korzystając z równań (2-1) i (2-2) i przyj- 
mując, że dla £>0, w = at, można znaleźć odpowiedzi układu na przebieg 
liniowy na wejściu 


U4 = «RC | exp ( 25)| (2-7) 


które przedstąwiono na rys. 2-6. W zakresie krótkich czasów (t <RO) na- 
pięcie wyjściowe powtarza w zasadzie liniowy przebieg wejściowy, jednak- 
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że dla czasów dłuższych przebieg wyjściowy odchyla się od liniowego, dą- 
żąc w zakresie czasów długich (t Ż> RC) do wartości stałej proporcjonalnej 
do pochodnej przebiegu wejściowego. 


Rys. 2-6. Różniczkowanie przebiegu liniowego: a) w zakresie krótkich czasów 
(t < RC); b) w zakresie długich czasów (t > RC) 


Przy przenoszeniu przez obwód sprzęgający RC przebiegów liniowej 
podstawy czasu różnica względna między wartościami napięć wejściowego 
a wyjściowego przy końcu przebiegu liniowego może być miarą zniekształ- 
ceń liniowości. Przy małych zniekształceniach (dla t 4 RC) można Skorzy-. 
stać z rozwinięcia zależności (2-7) na szereg potęgowy i wyrazić wartość 
zniekształceń liniowości d następująco: 


tfy— 

d = „Mal0) —Ue(t) | —q— RC [oo (- sa |] m—T— (9-8) 
ul) | ;t=T T 

Wzór ten jest prawie identyczny ze wzorem (2-4), z wyjątkiem czynnika 2 

w mianowniku. 

2.2.2. Układ RC odsprzęgający i całkujący 


Na rysunku 2-7 przedstawiono elementarny obwód RC nazywany potocznie: 
obwodem całkującym. Ze względu na tłumienie większych częstotliwości 
obwód służy często jako układ odsprzęgający (filtr dolnoprzepustowy) 


Qi 


MEL = 


( i RC 
EJ 22 ESEE 
„Rys. 2-7. Podstawo- 
wy układ odsprzęga- Ryś. 2-8. Znormalizowana odpowiedź układu od-- 
jący RC sprzęgającego RC na skok jednostkowy na wejściu 
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4 wówczas kondensator o pojemności C stanowi oddzielny, celowo, zastoso- 
wany, element układu. W każdym jednak układzie elektronicznym można 
wyróżnić szereg ogniw całkujących RC, powstałych w sposób niezamierzo- 
ny, w których rezystancję R tworzą rezystancje układowe, a pojemność € — 
pojemności rozproszone układu i pojemności własne elementów. Wpływ ta- 
kich pasożytniczych ogniw całkujących jest niekorzystny i objawia się 
zmniejszeniem stromości zboczy i amplitudy przenoszonych impulsów oraz 
ich wydłużeniem, co w rezultacie ogranicza maksymalną szybkość działania 
układów elektronicznych. 

Zależność napięcia wyjściowego od napięcia wejściowego opisuje dla 
układu z rys. 2-7 równanie różniczkowe 


RE 
tą = [ idt == 35 | tu-udt (2-9) 


które po zastosowaniu przekształcenia Laplace'a przyjmuje postać 


Us(s) = U;(s) (2-10) 


SEE EE 
1-rsRC 
"Odpowiedź układu na skok jednostkowy napięcia wejściowego można otrzy- 

1 
mać podstawiając do równania (2-10) U;(s) = U; 5 i dokonując odwrotnego 


przekształcenia Laplace'a. Przy zerowym napięciu początkowym na wyjściu 
otrzymuje się przebieg określający wykładniczy proces ładowania konden- 
satora 
U(t) = u,|1-exp (- )| (2-11) 
RC 

"przedstawiony w postaci znormalizowanej na rys. 2-8. Jak to można z łat- 
"wością zauważyć, przebieg ten stanowi dopełnienie przebiegu (2-3) określo- 
nego dla obwodu różniczkującego, do wartości U, skoku napięcia wejścio- 
wego. Jest to fizycznie oczywiste, gdyż obwody z rys. 2-1 i 2-7 są w istocie 
identyczne; w pierwszym z nich napięcie wyjściowe jest napięciem na re- 
zystorze R, a w drugim —- napięciem na kondensatorze C, dlatego też suma 
obu tych napięć jest równa napięciu wejściowemu. 

Jako miarę zniekształceń wprowadzanych przez obwód całkujący po- 
daje się często czas narasłania odpowiedzi na skok jednostkowy. Czas ten 
jest zwykle określany jako czas upływający między chwilami, dla których 
wartości chwilowe przebiegu wyjściowego osiągają odpowiednio 0,1 i 0,9 
wartości szczytowej przebiegu. Chwile te odpowiadają wartościom czasu 
0,1RC i 2,3RC, skąd czas narastania 


tn =2,2RC (2-12) 


"Czas narastania może być również określony na podstawie częstotliwo- 
«ści granicznej fg = 1/2aRC, dla której moduł transmitancji układu maleje 
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yv2 razy w stosunku do jedności określającej graniczną wartość modułu 
transmitancji w zakresie małych częstotliwości; powstaje wówczas zależność 
„22. 0.35 
2nf, f 

Wzór (2-12a), wyrażający zależność odwrotnie proporcjonalną między: 
czasem narastania a częstotliwością graniczną układu, jest również często 
stosowany przy wyznaczaniu czasów narastania odpowiedzi wzmacniaczy 
szerokopasmowych wielostopniowych o charakterystykach częstotliwościo- 
wych monotonicznych. - 

Odpowiedzi układu całkującego RC na impuls jednostkowy napięcia 
wejściowego dla trzech przypadków — malej, średniej i dużej wartości sta- 
łej czasowej obwodu (rys. 2-9), można uzyskać przez założenie dwóch odpo- 
wiedzi na dwa skoki jednostkowe o przeciwnych znakach i przesunięte 
w czasie (patrz rys. 2-3 dla przypadku obwodu różniczkującego). 


n = 


(2-12a) 


Rys. 2-9. Odpowiedź układu całlkującego 

na impuls jednostkowy przy różnych 

wartościach stalej czasowej: krzywa 1 — 

RC śt,; krzywa 2 — RC = ty; krzywa 
3—RC>» ty 


W przypadku małej wartości stałej czasowej (RC Ś t„) impuls wyjścio- 
wy w zasadzie zachowuje kształt impulsu prostokątnego. Ponieważ stany 
przejściowe, związane ze zboczami impulsu, w przypadku małej stałej cza- 
sowej RC nie zachodzą na siebie, przebiegi narastania i opadania impulsu 
są w zasadzie identyczne. W takim przypadku zależności (2-12) i (2-12a) wy- 
znaczają nie tylko czas narastania, lecz i czas opadania impulsu to (określo- 
ny podobnie jak czas narastania). W przypadku średniej wartości stałej cza- 
sowej RC (RCmetv) stany przejściowe narastania i opadania impulsu za- 
chodzą na siebie; z nakładania się tych przebiegów wynika znaczne wydłu- 
żenie przebiegu opadania w stosunku do czasu trwania impulsu wejścio- 
wego. To wydłużenie w przypadku dużej stałej czasowej (RC >> ,) jest tak 
silne, że w ograniczonych odstępach czasu porównywalnych z długością 
impulsu wejściowego można uważać, że napięcie wyjściowe w fazie opada- 
nia jest stałe. Ponieważ przebieg narastania jest zbliżony do liniowego (gdyż 
stanowi on część początkową narastania krzywej wykładniczej o dużej sta- 
łej czasowej), całość przebiegu wyjściowego jest zbliżona do funkcji wyra- 
żającej całkowanie wejściowego przebiegu prostokątnego, W istocie, prze- 
bieg wyjściowy układu z rys. 2-7 wyraża w przybliżeniu całkę przebiegu 
wejściowego dla szybkich zmian i krótkich czasów. Napięcie wyjściowe jest 
przy tym znacznie mniejsze od napięcia wejściowego, co widać zresztą na 
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przykładzie całkowania impulsu prostokątnego (rys. 2-9, krzywą 3). Rów- 
nania (2-8) i (2-10) przy szybkich przebiegach uproszczają się do postaci: 


Uszy | wdt (2-9a) 


U;(s) e = U;6) (2-10a) 

Są to równania obwodu idealnie całkującego (por. z równaniami 2-la 
i 2-2a dla obwodu idealnie różniczkującego). 

Układy RC o dużej stałej czasowej są wykorzystywane m.in. do gene- 
racji przebiegów liniowych przez całkowanie wejściowych przebiegów pro- 
stokątnych. Stosuje się w tym celu dodatkowe urządzenie rozładowujące 
każdorazowo kondensator C€ w chwili, gdy napięcie wyjściowe osiągnie pew- 
ną zadaną wartość. Układy takie cechuje małe wykorzystanie napięcia wej- 
ściowego, co jest jednak konieczne ze względu na liniowość przebiegu. In- 
teresujące jest to, że odchylenie uzyskiwanych w ten sposób przebiegów od 
idealnych przebiegów liniowych określa zależność (2-8) uzyskana dla przy- 
padku różniczkowania w obwodzie RC przebiegów liniowych. 


a) ły Up, U? 


Ura 


Rys. 2-11. Przenoszenie przez układ 
całkujący przebiegu liniowo na- 
rastającego 


Rys. 2-10. Odpowiedź układu cał- 
kującego na ciąg impulsów pro- 


|- i = T Ua stokątnych przy: a) małej; b) 
i J t - t Średniej; c) dużej wartości stałej 
0 aj czasowej 


Odpowiedzi układu całkującego RC na ciąg impulsów prostokątnych 
przedstawiono na rys. 2-10. W miarę zwiększania stałej czasowej obwodu 
przebieg wyjściowy spłaszcza się, dążąc w granicy, wskutek nakładania się 
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stanów nieustalonych, do przebiegu piłokształtnego o odcinkach liniowych 
i zerowej amplitudzie. Przedstawione przebiegi zawierają składową sta- 
łą Us równą wartości średniej napięcia wejściowego U. 

Interesujący jest przebieg wyjściowy uzyskiwany w układzie całkują- 
cym przy napięciu wejściowym narastającym liniowo, w, Sat. Odpowiedź 
ukłądu z rys. 2-7 ma w tym przypadku postać 


14 = x(f—RC)-+aRC exp (- a ) (2-13) 
RC 
Odpowiedź ta jest zilustrowana na rys. 2-11. Napięcie wyjściowe w zakre- 
sie długich odcinków czasu przebiega równolegle do napięcia wejściowego, 
z opóźnieniem o wartość RC. W zakresie czasów krótkich (t Ś RC) przebieg 
wyjściowy jest zbliżony do paraboli kwadratowej 


SZM k 
Ua FZ 2RC (2-13a) 

co wynika z działania całkującego układu w tym zakresie czasów. 

Rozpatrzony przebieg wynikający z całkowania przebiegu liniowego 
może być traktowany jako część początkowa przebiegu wynikającego z pod- 
wójnego całkowania skoku jednostkowego przez dwa separowane układy RC. 
W związku z tym powstaje zagadnienie wyznaczenia całkowitego przebiegu 
odpowiedzi na skok jednostkowy w przypadku przejścia tego sygnału przez 
dwa separowane układy całkujące RC, co jest identyczne ze znalezieniem 
odpowiedzi pojedynczego układu RC na przebieg napięcia wejściowego opi- 


Rys. 2-12. Przebieg odpowiedzi na skok 

jednostkowy przy kolejnym całkowaniu 

przez dwa separowane obwody RC, w za- 

leżności od stosunku stałych czasowych 
tych obwodów 


sany funkcją (2-11). Dokonując odpowiednich przekształceń, na podstawie 
równania (2-10) metodą przekształcenia Laplace'a, znajduje się (dla m = 1) 
zależność 
us =U, + ai exp (- +)- —_ exp (- > | (2-14) 
nl Ty n- NT4 
w której n wyraża stosunek stałych czasowych 1, i r» obu obwodów. 
Przebieg (2-14) zilustrowano na rys. 2-12 dla różnych wartości stałych 
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czasowych; jest on w zasadzie zbliżony do wykładniczego w zakresie dłuż- 
szych czasów i przy dużych różnicach wartości stałych czasowych tu i Tę 
(wówczas bowiem całkuje, praktycznie biorąc, tylko obwód o większej sta- 
łej czasowej). Czas narastania przebiegów od 0,1 do 0,9 wartości końcowej 
określa wzór przybliżony (dokładność rzędu 5'/0) 


tr a Vi rt, (2-15) 


przy CZym tny, tną — Czasy narastania własne obu obwodów. 

Zależność (2-15) jest często rozszerzana na przypadek k-krotnego całko- 
wania 

th ZYtĘPE Hin, ( (2-15) 

Ponieważ czasy narastania dodają się geometrycznie, już przy stosun- 
kowo niewielkich (kilkakrotnych) różnicach w wartościach stałych czaso- 
wych poszczególnych obwodów o wypadkowym czasie narastania decyduje 
obwód o największej stałej czasowej. Na przykład z zależności (2-15) wy- 
nika, że już przy tm; 22 Btn» można przyjąć tp zly: z dokładnością rzędu 10/0. 

Zjawisko całkowania przebiegów występuje właściwie w każdym ukła- 
dzie elektronicznym, gdyż we wszystkich fizycznych układach w zakresie 
większych częstotliwości wzrasta tłumienie wynikające z istnienia rezy- 
stancji, pojemności i indukcyjności szczątkowych. 


2.2.3. Układy RC z jednoczesnym różniczkowaniem i całkowaniem 


Przeprowadzone wyżej rozważania dotyczyły układów RC wyidealizowa- 
nych, w których nie uwzględniono pewnych ubocznych zjawisk występują- 
cych w układach rzeczywistych, Z tych ubocznych zjawisk najbardziej istot- 
ny jest wpływ impedancji wewnętrznej źródła sterującego oraz wpływ im- 
pedancji obciążenia, które mogą zmienić kształt odpowiedzi układu. 

Ograniczając sie do układów RC, należy przede wszystkim rozpatrzyć 
praktycznie bardzo ważny wpływ rezystancji źródła i pojemności obciąże- 
nia na właściwości układu różniczkującego. 

Układ różniczkujący z uwzględnieniem rezystancji źródła Rg przedsta- 
wiono na rys. 2-13a. Jest oczywiste, że układ z rys. 2-l3a jest właściwie 
identyczny z układem przedstawionym na rys. 2-1, również bowiem wystę- 
puje w nim szeregowe połączenie rezystora, kondensatora i idealnego źród- 


do ęĘ C d ę e 
wę 4 1% ad ; 
A ELA 


Rys. 2-13. Schemat układu różniczkującego RC: a) z uwzględnieniem rezystancji źró- 
dła; b) z uwzględnieniem rezystancji źródła i pojemności obciążenia 


0—- O o- 
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ła napięcia. Dlatego też zależności (2-1) i (2-2) stosują się również i do tego 
układu, z tym, że zamiast rezystancji R należy w nich użyć sumy rezystan- 
cji (R+Rg), a napięcia u. i U» występujące w tych równaniach wyrażają 
sumę napięć na obu rezystancjach ke = należy również zamienić 
w równaniach napięcia w i U; na SEM eg i Eg).'W efekcie końcowym wpływ 
rezystancji źródła wyraża się zwiększeniem stałej czasowej układu, która 
wynosi t = (Rg+R)C, oraz zmniejszeniem napięcia wyjściowego, stanowią- 
cego część wypadkowego napięcia na obu rezystancjach (Rg+R), co przed- 
stawiono na rys. 2-14a dla przypadku skoku jednostkowego SEM źródła 
o wartość EG. 


Tą =(fglR)Co 9 


Rys. 2-14. Wpływ rezystancji źródła na odpowiedź układu różniczkującego: a) bez po- 
jemności obciążenia; b) z uwzględnieniem pojemności obciążenia 


Wpływ impedancji obciążenia wyraża się tym, że pojemność obciąże- 
nia C» powoduje pewne stępienie czoła impulsu. Dokładną analizę łącznego 
wpływu pojemności obciążenia Co i rezystancji źródła Rg można przepro- 
wadzić na podstawie schematu przedstawionego na rys. 2-13b; prowadzi to 
jednak do skomplikowanych i nieprzejrzystych zależności. Przybliżoną od- 
powiedź takiego układu można uzyskać przyjmując, że zachodzi jednoczesny 
proces różniczkowania przebiegu wejściowego ze stałą czasową rd = (Rg+ R)C 


R,R 
oraz proces całkowania tego przebiegu ze stałą czasową Ty F —B —=>=C,, przy 


tym w dobrych układach różniczkujących zg ŚTd. Przybliżona odpowiedź 
układu na skok jednostkowy SEM źródła jest proporcjonalna do różnicy 
przebiegów wykładniczych (== Ea — exp Z) (rys. 2-14b). Kształt odpo- 
wiedzi jest zbliżony do przebiegów funkcji PZdSAGIERYCh na rys. 2-5, Co 
nie jest przypadkowe, gdyż oba zagadnienia są podobne i obowiązują tu 
zbliżone zależności, szczególnie przy dużych stosunkach stałych czasowych 
tgli Td. 

Łączny wpływ rezystancji wewnętrznej źródła i pojemności obciążenia, 
objawiający się spłaszczeniem przebiegu wyjściowego, jest bardzo szkodli- 
wy, szczególnie w brzypadku różniczkowania szybko narastających zboczy 
w obwodach o małej stałej czasowej zg. Wpływ rezystancji źródła i pojem- 
ności obciążenia hie ma większego znaczenia, jeżeli pojemności Co i C 
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znacznie się różnią (gdy pojemność C jest większa co najmniej pięciokrotnie 
od pojemności Co). Stąd wypływa wniosek praktyczny, że polepszenie 
kształtu odpowiedzi i zmniejszenie strat napięcia w obwodach o małych 
stałych czasowych różniczkowania zd następuje tylko wówczas, gdy jest 
możliwe zmniejszenie rezystancji Rg i R. Wówczas bowiem, wskutek zmniej- 
szenia rezystancji, można zastosować wartość pojemności C odpowiednio 
większą przy zachowaniu tej samej wartości stałej czasowej rd, wskutek 
czego przy ustalonej pojemności C stosunki obu pojemności i stałych cza- 
sowych za i rg zwiększają się. 

W przypadku źródeł o dużych rezystancjach wewnętrznych Rg polep- 
szenie kształtu (czasu narastania) odpowiedzi może być uzyskane przez 
zbocznikowanie źródła małą rezystancją, jednakże w takim przypadku wy- 
stępuje znaczne tłumienie amplitudy sygnału już na wejściu układu. 

Drugim praktycznie ważnym układem RC, w którym może występować 
jednocześnie różniczkowanie i całkowanie sygnałów, jest oporowy dzielnik 
napięcia. Dzielnik oporowy obciążony pojemnością (rys. 2-15) przekształca 
się w układ całkujący i wprowadza zniekształcenia zboczy impulsów tym 
większe, im są większe wartości pojemności i rezystancji układu. 


a) R 


Rys. 2-15. Dzielnik napięcia obciążony pojemnością i jego schemat uproszczony 


Przykład dzielnika, w którym występuje jednocześnie całkowanie i róż- 
niczkowanie, przedstawiono na rys. 2-16a. Układ jest zbliżony do układu 
różniczkującego, gdy RyC, > R;Cy, oraz do układu całkującego, gdy 
R,C,  R;C;. Odpowiedzi układu na skok napięcia wejściowego przedsta- 
wiono na rys. 2-16b. Można ogólnie wyróżnić dwie wartości tego przebie- 


a) 7 U | wy 


4 i Ro czaiczea wi ojzadaówj! 
R 
k Gl; 
B= R 
A RR U 
wy R GQ | Getz 


t 


Rys. 2-16. Dzielnik oporowo-pojemnościowy i jego odpowiedź na skok jednostkowy 
przy różnych stosunkach stałych czasowych RC, i RC. 
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gu — początkowy skok napięcia wyjściowego o wartość RE U;, który po- 
1 2 


wstaje w wyniku przenoszenia się sygnału wejściowego przez pojemności, 

oraz poziom napięcia >= U,,jaki ustala się po pewnym czasie wskutek 
17 2 

działania rezystancji Ry, R;. Zależnie od stosunku stałych czasowych po- 

czątkowy skok napięcia jest większy lub mniejszy od poziomu napięcia usta- 

lonego. Gdy zachodzi równość 


a WYSDBE I (2-16) 

C;-+Ce Ry-+ Rą 
poziom początkowy i ustalony są jednakowe i w tym przypadku dzielnik 
nie wprowadza zniekształceń przebiegów przenoszonych. Równość (2-16) jest 
równoważna równości stałych czasowych 

C; Ry = Cz R» (2-16a) 

Dzielnik nie zniekształcający, zwany dzielnikiem skompensowanym, jest 
często stosowany w układach elektronicznych. 

Zależność (2-16a) można rozszerzyć na dzielnik wielostopniowy (C;R, = 
= CzRę © ... = ChR„). 

Jakkolwiek dzielnik skompensowany nie wprowadza zniekształceń na- 
pięcia u; w stosunku do w, to oba te napięcia mogą być w równym stopniu 
zniekształcone w stosunku do SEM źródła eg, jeżeli źródło to ma niezerową 
wartość impedancji wewnętrznej. W przypadku przedstawionym na rys. 
2-17a, gdzie skompensowany dzielnik jest sterowany ze źródła o rezystancji 
wewnętrznej FRg, układ może być przekształcony w postać przedstawioną 
na rys. 2-17b. Przekształcenie to wynika z faktu, że przy spełnieniu wa- 


0 
| 


L= 


Rys. 2-17. Zilustrowanie współpracy dzielnika skompensowanego RC ze źródłem o re- 
zystancji wewnętrznej Rę 


runku (2-16a) w gałęzi A-B układu nie płyną prądy wyrównawcze, a więc 
gałąź ta może być usunięta biorąc pod uwagę oddziaływanie źródła na ca- 
łość dzielnika. Układ po przekształceniu jest identyczny z rozważanym 
wcześniej układem przedstawionym na rys. 2-15a, który wprowadza znie- 
kształcenia zboczy impulsów wskutek zjawiska całkowania. Z faktu tego 
można wysnuć następujący wniosek praktyczny: przy budowie dzielników 
skompensowanych, współpracujących z rzeczywistymi układami, w celu 
uzyskania małych zniekształceń zboczy nie wystarcza spełnić równość (2-16), 
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lecz należy dążyć do jej spełnienia przy możliwie najmniejszych warto- 
ściach wypadkowej stałej czasowej 

(R, + R,) Ry C,C 

R, +R,+R, C, FC; 


2.2.4. Układy RL oraz RLC 

Układy typu różniczkującego i całkującego mogą być też budowane z ele- 

mentów R i L. Na rys. 2-18a przedstawiono obwód różniczkujący RL, dla 
którego można ułożyć równania: 


dź L. d(uy—us) 
=L—— = —— 2-17 
3 dt R dt (2-13) 
Uy(5) = —1— U) (2-18) 
| pas3 
SL 


Są to równania o identycznej budowie jak równania (2-1) i (2-2) dla ukła- 
du RC z zamianą stałej czasowej RC na L/R, w związku z czym odpowiedzi 
obu obwodów na dowolny sygnał wejściowy są identyczne (rys. 2-18b). 


Rys. 2.18, Układy RL: a) układ 
RL różniczkujący; b) odpowiedź 
układu  różniczkującego RL na 
wejściowy impuls prostokątny; c) 
układ RL całkujący; d) odpowiedź 
układu całkującego RL na wej- 
ściowy impuls prostokątny 


Na rysunku 2-18c przedstawiono obwód RL typu całkującego. Równa- 
nia tego obwodu: 


wę SIR = T [ (Wwu)dt (2-19) 


BADZ ZD) (2-20) 


mają identyczną budowę jak równania obwodu całkującego RC (2-9) i (2-10), 
a więc i w tym przypadku właściwości dynamiczne obu tych obwodów są 
identyczne. 

W zastosowaniu praktycznym istnieje znaczna różnica między obwoda- 
mi RC a RL, wynikająca z możliwości przewodzenia przez cewkę prądu 
w warunkach statycznych. 
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Układy RL są stosunkowo rzadko stosowane, znajomość ich jest jednak 
ważna, m.in. dlatego, że często schemat zastępczy układów z transformato- 
rem może być w zakresie długich czasów (wolno zmieniających się prze- 
biegów) sprowadzony do układu różniczkującego (rys. 2-18a), przy czym 
rolę indukcyjności różniczkującej odgrywa indukcyjność główna obwodu 
pierwotnego Ły. Podobnie w licznych przypadkach schemat zastępczy ukła- 
dów z transformatorem w zakresie krótkich czasów (przebiegów szybko 
zmieniających się) może być sprowadzony do układu całkującego (rys. 2-186), 
przy czym jako indukcyjność całkująca występuje wówczas indukcyjność 
rozproszenia transformatora Ls, Z tego wynika, że z indukcyjnością główną 
transformatora można związać wartość zwisu przenoszonych impulsów pro- 
stokątnych, w zależności analogicznej do (2-4) 

zw. — tw. (2-21) 
r L 
R 


natomiast występowanie indukcyjności rożproszenia spowoduje ogranicze- 
nie czasu trwanią zboczy tych impulsów, co można ująć zależnością analo- 
giczną do (2-12) 


tp = 2,2 F8- (2-22) 


Znacznie częściej od układów RŁ są stosowane układy RLC, w których 
można wykorzystać ich właściwości rezonansowe, co umożliwia szereg no- 
wych zastosowań. 

Jako typowy przykład może być rozpatrzony obwód RLC pobudzony 
skokowym włączeniem prądu (rys. 2-19a). Rezystancja Ro reprezentuje 


Rys. 2-19. Obwód rezońansowy RLC i jego odpowiedź przy pobudzeniu skokiem prądu 
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-w tym obwodzie rezystancję obciążenia i ewentualnie źródła sterującego, 
natomiast rezystancja Ri — własną rezystancję strat obwodu. 
Impedancja obwodu może być określona jako 


Ry-r8L R; +8L 
Z(3) = - O z BENĘ EZ 5 L > 
1+- L+ (BC: )+sre 14 sda + (5) 
o o R; ©. Wa 
(2-23) 
przy czym: wo = Żn/To = uyLĆ — pulsacja rezonansowa obwodu bez 
strat; « = (Qot+QL/2QoQL = 1/2Q„, — współczynnik tłumienia; Qo= 
RE Li i , A" 
= R„YCIL =o,RC, Qy RI VLIG = RE — współczynniki do- 


broci rezonansowych obwodu, gdy uwzględnia się jedynie tłumienie wzno- 
szone przez rezystancję Ro oraz jedynie przez Rr. 

Dla skokowej zmiany prądu zasilającego od zera do wartości I, prze- 
bieg napięcia us może być wyznaczony przy zastosowaniu zwykłych metod 
rachunku operatorowego. 

Uwzględniając, że w chwili włączenia prądu obwód znajdował się w sta- 
nie spoczynku, oraz zachodzącą zwykle nierówność Ro > Ri, można prze- 
bieg ue(t) zapisać w postaci 


u, =U,exp(—a0, t)sin (0, t—9)+ I, Ry (2-24) 
przy czym: 
©y = WoV 1-0? Wy (2-25) 
0, R; C 1 
p=arctg—-— 0 m 2 
o RE (2-26) 
Q 
IR ra L 
U, = AE 2] R; Qq=1 Sa 2-27 
o sin ACZ :J c (2-27) 


(uproszczenia można stosować dla obwodu słabo tłumionego, gdy a Ś 1). 

Przy zastosowaniu przybliżonych wartości ©, p i Uo oraz pomijając 
człon I,Rr określający końcową spoczynkową wartość napięcia w obwodzie, 
przebieg (2-24) upraszcza się do postaci 


t ; 1 
Us szU,exp|l — m. b. | sjin| o,t— —— (2-24a) 
AŚ ( Q T ) ( ; QL ) 


Wykres us(t) przedstawiono na rys. 2-19b. Jest to przebieg drgań quasi- 
-sinusoidalnych, tłumionych wykładniczo. Na rysunku przedstawiono prze- 
bieg silnie ttumiony, jednak w praktyce obwody tego typu mają niekiedy 
dobroć dużą, taką, że w pewnym określonym odstępie czasu amplituda 
drgań jest w przybliżeniu prawie stała. 

Liczba okresów drgań, w ciągu których amplituda przebiegu maleje 
e-krotnie, wynosi Qw/a. Dla krótszych odcinków czasu t„ można zanikanie 
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amplitudy określić „zwisem” obwiedni, zdefiniowanym podobnie jak w przy- 
padku obwodów różniczkujących, zależnością 


zy = T. w. (2-28) 


Można określić, że amplituda drgań maleje o 10'/6 co każde Q„/10xn okresów 
drgań obwodu. 

W urządzeniach spotykanych w praktyce należy liczyć się z tym, że 
prąd sterujący nie narasta od razu do wartości ustalonej 1,, lecz istnieje 
pewien stan przejściowy włączania tego prądu. W zakresie tego stanu prze- 
bieg napięcia w obwodzie ulega odkształceniu w stosunku do przebiegu 
opisanego zależnością (2-24), co jest szczególnie widoczne wówczas, gdy czas 
włączania prądu staje się porównywalny z okresem drgań. To odkształ- 
cenie drgań może mieć znaczenie np. wówczas, gdy pobudzany udarowo 
obwód jest wykorzystywany w układzie generatora dokładnych znaczników 
czasu. 

Dla przykładu można rozpatrzyć drgania w obwodzie RLC pobudzanym 
przez prąd narastający do poziomu I, liniowo 


0 tZO 

Ę t 

tZ(t) =i1, w. przy 0<tSt (2-29) 
1 t> tn 


Przebieg taki może być złożony z dwóch przebiegów liniowych przesunię- 
tych w czasie (rys. 2-20a). Odpowiednio, przebieg napięcia u+(t) może być 
również wyrażony dla czasu t > tn sumą dwóch odpowiedzi na przebiegi 


30 
LE ) 


Rys. 2-20. Początek odpowiedzi rezonansowego układu RLC przy pobudzeniu impul- 
sem prądu o liniowym narastaniu zbocza (a); odpowiedź układu RLC na skokową 
zmianę prądu przy tłumieniu krytycznym (b) 
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liniowe przesunięte w czasie tn. Przebieg prądu zmieniający się liniowo 
jest dobrą aproksymacją przebiegów rzeczywistych prądu stosowanych do 
pobudzania obwodów drgających, np. podobny przebieg ma prąd kolektora 
w procesie wyłączania k tranzystora. 
Przebieg napięcia us w zakresie liniowego narastania prądu można wy- 
znaczyć na podstawie związku 
1 


1 
Us) = Z(B)-4> -55 


"Korzystając z określenia (2-23) i stosowanych uprzednio przybliżeń, można 
wyznaczyć przebieg u(t) 


IiL w,t 
U = —1— | 1 —— — exp(—awyt) | coswyt + - A sin wot (2-30) 
th Qr Qi 


Dla czasów tn Ć T» przebieg ten może być rozwinięty na szereg potę- 
gowy i uproszczony do postaci 


wzi ć az (przy t£KtnŚ TÓ) (2-30a) 


Dla czasów t > tn przez nałożenie dwóch przebiegów typu (2-30) otrzy- 
muje się przybliżoną funkcję 


+, ©9t, 
sin —2-n- 


Ug ZI a —— exp (—a0,t) sin wot — tn.) (2-31) 


c „09 tn 


p 
Dla chwili t = tn Ć To znajduje się z obu zależności 2-30a) i (2-31) wartość 


PE 4 


Us(tn) Eli], —- 2-32 
sl n) :p c a To ( ) 


Przebieg napięcia ua(t) przedstawiono na rys. 2-20a. Jak widać z zależ- 
ności (2-31), w wyniku skończonego czasu trwania zbocza, cały przebieg 
jest opóźniony o czas około tn/2. Ponadto amplituda drgań jest mniejsza niż 
przy pobudzaniu impulsem prostokątnym, co określa czynnik 


PAP EA (2-33) 


Przy czasach tn zbliżonych do okresu drgań T» (lub wielokrotności To) 
amplituda drgań zbliża się również do zera, Fizycznie fakt ten można wy- 
tłumaczyć znoszeniem się wzajemnym odpowiedzi cząstkowych pochodzą- 
'eych od dwóch identycznych, lecz przeciwnie skierowanych liniowych prze- 
biegów prądowych, przesuniętych w czasie o wielokrotność okresu drgań 
«obwodu. 
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Obwody RLC są stosowane również do wytwarzania przebiegu szpil- 
towego w odpowiedzi na skok napięcia lub prądu, podobnie jak obwody 
'óżniczkujące RC i RL. Zazwyczaj stosuje się tu obwody krytycznie tłu- 
mione, dla których Qu =H2 W tym przypadku przebieg (2-24) napięcia 
u, przybiera postać (przy dodatkowym założeniu Ry, z 0) 

L WD 
U = C texp( koki 6 


04 t Xp (—wyt) (2-34) 


Kształt tego przebiegu podano na rys. 2-20b. Wartość szczytowa przebiegu 


1 L L 
Um = zs 1 == 0,311, 2-35 
m = 273 y c .y c (2-35) 


. występuje w chwili 


tę = VLC = -To. (2-36) 
2n 
Po czasie To/2 = x y LĆ napięcie maleje do wartości 0,136 I; yY LIC, tj do 
370/70 wartości szczytowej. Czas ten przyjmuje się zwykle za efektywną sze- 
'okość impulsu. 

Zastosowanie obwodów tłumionych RLC do generacji impulsów szpil- 
cowych jest na ogół korzystniejsze od zastosowania do tego celu obwodów 
'óżniczkujących RC. Obwód RLC umożliwia bowiem wchłonięcie istnieją- 
tych pojemności szkodliwych, bez wpływu na amplitudę przebiegu, która 
może być w szerokich granicach ustalona przez odpowiedni dobór stosunku 
LIC i może być nawet większa od wartości napięcia zasilającego dane urzą- 
dzenie. Istotną zaletą może być również brak spadku napięcia przy prze- 
pływie prądu stałego w warunkach spoczynkowych, 


, 


ł.2.5, Przybliżona analiza układów RLC nieliniowych 


Zależności opisujące układy liniowe mogą być stosowane często również 
w przybliżonej analizie układów nieliniowych, przy odpowiedniej modyfi- 
kacji. Stosuje się dwie metody — uśredniania parametrów oraz skokowego 
lch uzmienniania. 

Metodę uśredniania parametrów stosuje się w tych przypadkach, gdy 
Ww toku procesu przejsciowego zachodzi ciągła i stosunkowo niewielka zr”'a- 
Ra parametrów układu, przy tym nie zachodzi potrzeba dokładnego wy- 
tnaczania przebiegów czasowych, a jedynie globalnej oceny wpływu tych 
Łmiennych parametrów na czas trwania stanów przejściowych. Przykładem 
zastosowania tej metody jest analiza procesów przełączania tranzystorów 
| diod, gdzie wykorzystuje się wartości średnie pojemności złączowych 
| wartości średnie częstotliwości granicznej do wyznaczenia czasów po- 
szczególnych faz procesu przełączania (p. 1.2.1.3 oraz pozycje literatury [7, 8, 
3] do rozdz. 1). 

A RA uzmienniania parametrów stosuje się do tych ukła- 
łów, w których wskutek przełączania zachodzi zmiana skokowa takich pa- 
'ametrów jak hp. rezystancja wyjściowa źródła sterującego, rezystancja ob- 
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ciążenia itp. Analizę procesów przejściowych w takich układach można prze- 
prowadzić stosując dla każdego ze stanów przed i po przełączeniu oddzielne 
schematy zastępcze liniowe. Rozwiązania wynikające z oddzielnych sche- 
matów mogą być połączone przy zachowaniu zgodności odpowiednich wa- 
runków końcowych etapu poprzedzającego z warunkami początkowymi eta- 
pu następnego, co z reguły sprowadza się do zasady zachowanią napięcia 
w pojemnościach i prądu w indukcyjnościach w czasie skokowego prze- 
łączenia. 

Jako przykład zastosowania metody skokowej zmiany parametrów może 
służyć analiza inwertera z obwodem różniczkującym i ogranieznikiem dio- 
dowym na wyjściu (rys. 2-21). Należy przyjąć, że tranzystor T i dioda D 
przełączają się nieskończenie szybko. Dla uproszczenia można również przy- 
jąć (chociaż nie jest to konieczne), że stany przewodzenia i zatkania tych 
elementów charakteryzuje idealne zwarcie lub odpowiednio rozwarcie. 


6) b, be 


Rys. 2-21. Układ inwertera z układem różniczkującym i ogranicznikiem oraz zacho- 
dzące w tym układzie przebiegi czasowe 


Jeżeli stanem wyjściowym jest nasycenie tranzystora T i stan ten trwa 
dostatecznie długo, to napięcia wy, Ue, Wg, U4 W układzie tuż przed wyłącze- 
niem tranzystora są równe zeru. Ponieważ napięcie na pojemności C przed 
wyłączeniem tranzystora i bezpośrednio po jego wyłączeniu jest równe 
zeru, w chwili wyłączenia tranzystora powstaje na kolektorze skok napię- 
cia U; o amplitudzie 
R; 
EZR ER 

2 1 
ą R.R 
„przy czym R, =R,-- — 38-4—, 
2 2 R;-R; 
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Skok o identycznej wartości wykonuje napięcie us. Ponieważ dioda D 
przewodzi, napięcia ws i uą są identyczne, a ich wartość wynika z podziału 
napięcia u między równolegle połączone rezystory Rz i R, a rezystor Rs. 

Ponieważ zachodzi proces ładowania pojemności ze stałą czasową 

z, = (R; +R.)C 
napięcie na kolektorze i pojemności C ustala się na poziomię napięcia zasi- 
lającego Ucc. 

Przy ponownym skokowym włączeniu tranzystora kolektor Zostaje 
zwarty do mąsy, w związku z czym napięcie ujemne z kondensatora C zo0- 
staje doprowadzone do zespołu ogranicznika, zatykając wstępnie diodę D. 
Proces rozładowania pojemności przebiega w tym etapie ze stałą czasową 


Tą = (Rę--RS)C 
o wartości na ogół różnej od wartości stałej 14. 
W podobny sposób mogą być analizowane inne układy przełączające. 


2.3. Linie o stałych rozłożonych 


2.3.1. onstrukcje i podstawowe parametry linii o stałych rozłożonych 


Linie o stałych rozłożonych (linie długie) są stosowane głównie do transmisji 
sygnałów o szerokim widmie częstotliwości. W technice impulsowej linie 
o stałych rozłożonych mogą być ponadto wykorzystane do opóźniania 
i kształtowania przebiegów impulsowych, co ma szczególne znaczenie w za- 
kresie wytwarzania szybkich impulsów nanosekundowych i subnanosekun- 
dowych. 

Odcinki linii o stałych rozłożonych tworzą się niekiedy w sposób nie- 
zamierzony przy montażu układów, często w istotny sposób wpływając na 
właściwości tych układów. Jako przykład można wymienić odcinki linii 
tworzące się z wewnętrznych połączeń i zewnętrznych doprowadzeń ukła- 
dów scalonych. W liniach tych powstają odbicia zakłócające pracę układów 
logicznych, szczególnie przy ich szybkim przełączaniu [1, 2]. 

W technice impulsowej występują najczęściej cztery wymienione niżej 
rodzaje linii o stałych rozłożonych. 

a. Linie współosiowe, w postaci giętkich kabli z dielektrykiem stałym, 
którym jest zwykle styrofleks. Zaletą tych linii jest działanie ekranujące ze- 
wnętrznego przewodu, wykonanego w postaci elastycznego splotu. 

b. Linie z dwóch równoległych przewodów. Odmianą tego rodzaju linii 
jest tzw. para skręcona (skrętka), utworzona przez skręcenie pary izolowa- 
nych przewodów. Tego rodzaju linie są niekiedy używane jako uzwojenia 
transformatorów służących do przenoszenia szybkich impulsów. 

c. Linie paskowe utworzone z płaskich cienkich warstw przewodzących 
na powierzchni dielektryka, przy tym możliwe są różne konfiguracje geo- 
metryczhe przewodów linii. Linie paskowe są łatwe do wykonania w tech- 
nice obwodów drukowanych. 
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d. Linie tworzące się z rozmieszczenia elementów układu nad powierzch- 
nią przewodzącą stanowiącą masę uziemiającą układu. Linie takie tworzą 
przewody połączeń, rezystory, kondensatory itp. elementy układowe. 

Oprócz wyżej wymienionych, w technice impulsowej są również stoso- 
wane tzw. linie sztuczne, a przede wszystkim linie spiralne charakteryzują 
się dużym opóźnieniem jednostkowym. Linie tego typu nie są tu oma- 
wiane, 

Podstawowy układ linii o stałych rozłożonych jednorodnie zastosowanej 
w połączeniu transmisyjnym przedstawia rys. 2-22a. Linię taką można 
uważać za połączenie nieskończenie wielu odcinków elementarnych o sche- 
macie zastępczym przedstawionym na rys.'2-22b, w którym wielkości R, L, 


z23 ze By 15 


1 1 1 ft | 
pi Rdx ż Lax z dx 3 Radx 
tt DYYN 


Rys. 2-22. Linia długa: a) połączenie transmisyjne; b) schemat zastępczy odcinka 
elementarnego 


C, G oznaczają rozłożone wartości rezystancji, indukcyjności, pojemności 
i upływności. Rozważenie linii jako połączenia nieskończenie wielu odcin- 
ków elementarnych umożliwia określenie jej parametrów czwórnikowych. 
Pla przebiegów harmonicznych impedencja charakterystyczna linii Z, jest 
określona zależnością 
R<joL. 
G+jwC 
Odcinki linii długich są zwykle rozpatrywane jako odcinki bezstratne 
w szerokim zakresie częstotliwości (R K wL, G Ś oC), bądź jako linie zrów- 
noważone (o płaskiej cdpowiedzi impulsowej) w których występuje zwią- 
zek 


v2 mi V (2-37) 


W obu przypadkach wartość impedancji charakterystycznej jest rzeczywista 
i nie zależy od częstotliwości 
je | ; 
Zz,y= V << (2-38) 


Linia przesyłowa bezstratna przy dopasowaniu jednostronnym (Rg = 2% 
lub R;=2,) lub obustronnym (Rg=Rq=2Z,) nie wprowadza zmian 
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w kształcie sygnałów impulsowych, wprowadzając jedynie opóźnienie okreś- 
lone iloczynem długości geometrycznej linii ł i jednostkowego opóźnienia: Ty. 
Jednostkowe opóźnienie T, jest odwrotnością prędkości v rozprzestrzeniania 
się fali elektromagnetycznej w linii i może być określone następująco: 

1 Vue 
v "e 


sez z % 
VLC =z,c SĘ (4-39) 


przy czym: u, e — wartości względne stałych przenikalności magnetycznej 
i elektrycznej ośrodka; c =3' 108 m/s — prędkość światła w próżni, 

Ponieważ zwykle u = 1, jednostkowe opóźnienie T, linii zależy od pier- 
wiastka kwadratowego z wartości względnej stałej elektrycznej e. Dla 01- 
brzymiej większości stosowanych obecnie elastycznych dielektryków takich 
jak polistyrol, styrofleks, teflon, wartość stałej dielektrycznej wynosi Śred- 
nio ok. 2,5 — czemu odpowiada wartość opóźnienia 7% ok. 5 ns/m. 

Pojęcie linii rzeczywistej jako linii bezstratnej bardzo dobrze odpo- 
wiada większości przypadków zastosowań, gdy występują stosunkowo wolne 
przebiegi i krótkie odcinki linii. Straty występujące w liniach rzeczywistych 
mogą jednak stwarzać dość istotne problemy, szczególnie przy odcinkach 
długich i przebiegach impulsowych o stromych zboczach. Przy długich 
odcinkach istotny staje się już w zakresie wolnych przebiegów spadek na- 
pięcia na szeregowej rezystancji RI linii, objawiający się zmniejszeniem 
amplitudy impulsów. Przy szybkich przebiegach bardzo istotne są straty 
występujące w linii w zakresie wielkich częstotliwości, powodujące znie- 
kształcenia czoła impulsów. Typowy przykład zniekształceń zboczy szyb- 
kich impulsów zamieszczono na rys. 2-23. Zniekształcenia te są spowodowa- 
ne niejednorodnością linii, stratami w rezystancji szeregowej (zwiększonej 
w zakresie wielkich częstotliwości wskutek zjawiska naskórkowości) oraz 
stratami dielektrycznymi [3, 4, 5, 6, 7]. 

Charakterystyczną cechą zniekształceń zboczy szybkich impulsów jest 
„dwustopniowość” narastania — po stosunkowo szybkim odcinku następuje 
powolne ustalanie się przebiegu. 

Stratność linii zależy od ich konstrukcji i materiałów. Najbardziej 
stratne są linie otwarte, w których występują dodatkowo straty na promie- 
niowanie. Duże straty występują również w liniach paskowych wykonanych 
z laminatów typowych dla obwodów drukowanych, głównie ze względu 
na straty w dielektryku o stosunkowo niskiej jakości. Jednakże linie pasko- 


To 


Rys. 2-23. Oscylogramy charakterystycznych zniekształ- 

ceń impulsu powodowanych przez kable wielkiej czę- 

HAST Skok o czasie opadania 200 ps po przejściu ż — zem 
przez odtinek kabla RG-213/U o długości 43, 380, 825 cm 7  %0 60 10 60 200 psdz 
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6) | e) 127 | 
4 


a =50 „0 
d = na 


Rys. 2-24. Przekroje i impedan- 


cje charakterystyczne linii: a) 
współosiowej; b) dwuprzewo- 
dowej; c) jednoprzewodowej 


hi 


AIEKIII 
WI 


NN 
NI 


Rys. 2-25, Nomogramy do wyznaczania impedancji charakterystycznej linii pasko- 
wej asymetrycznej: a) przybliżenie dla W > H; b) przybliżenie dla w 4 H 
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we wykonane na podłożu ze specjalnej ceramiki charakteryzuje bardzo wY- 
soki stopień doskonałości i z tego względu obwody tego rodzaju są wyko- 
rzystywane m.in. w technice mikrofalowej [6]. 

Szeroko stosowane kable współosiowe charakteryzuje na ogół mała 
stratność, ćo jednak zależy od rodzaju oplotu (jego gęstości) i średnicy 
kabla. Przy przebiegach impulsowych należy stosować kable o dużej Śred- 
nicy i specjalnym oplocie, przy tym najlepsze rezultaty osiąga się przy 
stosowaniu kabli z dielektrykiem teflonowym. 

Podstawowy parametr linii, impedancja charakterystyczna Z,, zależy 
od wartości względnej stałej elektrycznej ośrodka e (przy u = 1) i od wy- 
miarów geometrycznych (w stosunku logarytmicznym dla większości linii). 
Przekroje najczęściej stosowanych linii przedstawiono na rys. 2-24 i 2-25, 
gdzie określono również ich impedancje charakterystyczne. Nomogramy dla 
linii paskowych, często wykonywanych w postaci obwodów drukowanych, 
są podane w założeniu, że grubość paska przewodzącego jest znacznie 
mniejsza od jego wysokości W i grubości dielektryka H (6, 7, 8]. 

Przy projektowaniu połączeń montażowych i różnego rodzaju dopro- 
wadzeń pożytecznie jest wiedzieć, że przewód o dużej średnicy rozmiesz- 
czony blisko powierzchni przewodzącej tworzy z nią linię o rezystancji 
falowej bliskiej 50 Q (L = 1,8 nH/cm, € = 0,7 pF/cm). Przy odległości prze- 
wodu od powierzchni przewodzącej o wartości 1,5 Średnicy przewodu po- 
wstaje linia o Z, = 100 Q (L = 3,5 nH/cm, C = 0,35 pF/cm), a przy odległości 
równej 40 średnicom POAJĘ linia o Z,=300 Q (QL =10 nH/em, C= 
„= 0,1 pF/cm). 


2.3.2. Linia transmisyjna przy obciążeniu rzeczywistym 


Przy analizie pracy linii długiej w układzie transmisyjnym (opóźniającym) 
nader istotne jest stwierdzenie, 'w jakich stosunkach do charakterystycznej 
impedancji linii Z, pozostają impedancje Źródła Zg i obciążenia Zę. Wpro- 
wadza się przy ty mpojęce dopasowana jednostronnego przy źródle (Zg = 
= Z,), lub przy obciążeniu (Zy, = Ż,) oraz dopasowania obustronnego (Zg = 
=ZL=Z5. 

Analizę procesów przenoszenia przebiegów impulsowych w linii trans- 
misyjnej bezstratnej dogodnie jest rozpocząć od układu dopasowanego przy 
źródle (Zg = Rg = Z,), z obciążenie mrzeczywistym ZL = Ri. Jeżeli w takim 
układzie (rys. 2-26a) SEM źródła zmieni się skokowo o wartość EG, na wej- 
ściu linii zostanie wytworzony skok napięcia U; o wartości 


i odpowiadający mu skok prądu I, = Uy/Z,. Fale napięcia i prądu o war- 
tości U, i I, rozprzestrzeniające się ku obciążeniu są nazywane w tym przy- 
padku padającymi falamż napięcia i prądu i oznaczane przez Up i Ip. 
Jeżeli na wyjściu jest stan dopasowania, fale padające zostaną przez 
done wchłonięte i na całej długości linii ustali się stan u= U; £=1,. 
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1=D x=l 


Rys. 2-27. Schematyczne przed- 

stawienie wielokrotnych odbić 

fali napięcia przy braku do- 

pasowania na wejściu i wyj- 
ściu linii 


U,(t+p) Rys. 2-26. Linia dopzsowana 

E na wejściu przy różnych war- 

tościach rezystancji wyjścio- 
wej Ry 


Gdy linia nie jest dopasowana na wyjściu (Rz. =: Z%), powstaną na wyj- 
ściu fale napięcia i prądu odbite od obciążenia, przy tym nakładanie się fal 
padających spowoduje, że np. w przypadku Ri > Z, napięcie na wyjściu 
wzrośnie a prąd zmaleje. Stosunek sumy napięć padającego i odbitego do 
sumy prądów padającego i odbitego jest równy impedancji obciążenia Ri 


2 = —P_-9 - R 2-40) 
i; +1, Ę 


Fale odbite napięcia i prądu rozprzestrzeniające się w linii w kierunku 
do źródła pozostają w stosunku określonym wartością impedancji charak- 
terystycznej, podobnie jak fale padające, tj.: i 


U u 
I=—B; 1 =—29 (2-41) 
PZ ŁO 


co umożliwia wyznaczenie przy wykorzystaniu (2-40) następujących związ- 
ków między amplitudami fal padających i fal odbitych 


U, =0U,; 1, = —el, (2-42) 
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przy czym 


a "aka R (2-43) 


— współczynnik odbicia na wyjściu (—1SKoS-+1). 

W rozpatrywanym. przypadku dopasowania na wejściu fale odbite od 
obciążenia zostaną wchłonięte przez impedancję źródła, wobec czego w linii 
ustalą się napięcie i prąd o wartościach określonych przez superpozycję fal 
padających i odbitych: 

u = U;(1+60); i = 1,(1—0) (2-44) 

Rozważoną wyżej sytuację ilustrują przebiegi przedstawione na rys. 
2-26b. 

Jeżeli brak jest dopascwania zarówno na wyjściu jak i na wejściu, po- 
wstaną odbicia wielokrotne, od obciążenia i od źródła. Przebiegi wytwo- 
rzone na wejściu i wyjściu mogą być dla tych przypadków wyznaczone 
przez superpozycję kolejnych fal odbitych. Schemat postępowania obrazuje 
rys. 2-27, przedstawiający rozwinięty w czasie proces odbijania się fali 
napięciowej kolejno od impedancji obciążenia i od impedancji źródła. Obra- 
zy czasowe napięć wejściowego i wyjściowego otrzymuje się przez super- 
pozycję przesuniętych kolejnych przebiegów fal padających i fal odbitych. 
Napięcia w, i ug określają sumy nieskończenie wielu wyrazów: 


u(t) = (1+0) )) wi[t—(2n—1)r]-1[t—(2n—1)z](eo)" * (2-45) 


n=1 


wl) = lt) 10+1+0) Ż, uilt—2mn):1(t—2na)o"o" " (2-46) 


n=t 
przy czym 
s(t) = e„(t) -. A (2-47) 
u,(t) = CZ Z,+R, 
— napięcie wytwarzane „pierwotnie” na wejściu linii, 
R,—Z, 
gę =——- (2-43a) 
Rzt VA 


-— współczynnik odbicia na wejściu. 
Na rysunku 2-28a przedstawiono przykład przebiegów odpowiadających 
włączeniu napięcia stałego o wartości EG = 12 V, przy rezystancjach Rg = 


1 1 
3 Że R; = 32, (e 


eż ,0=— )-va rys. 2-28b przedstawiono przykład 
przebiegów powstających przy włączeniu w tych samych warunkach poje- 


2 2 
dynczego impulsu o tej samej amplitudzie i czasie trwania Ż T. 
zacóa: (2-45) do (2-47) mogą być stosowane nie tylko do przebiegów 


skokowych, lecz również do przebiegów zmieniających się w sposób ciągły. 
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Przy stosowaniu linii transmisyjnej dąży się zawsze do pracy bez odbić, 
co wymaga ścisłego przestrzegania warunków dopasowania przynajmniej 
na jednym z końców linii. Przede wszystkim należy dążyć do zapewnienia 
dopasowania na wyjściu, jest to szczególnie ważne w tych przypadkach, 
gdy fale odbite od obciążenia mogą niekorzystnie wpłynąć na pracę źródła 
sterującego. Dokładne dopasowanie na wyjściu zwalnia również od ko- 
nieczności dopasowania wejścia, co niekiedy umożliwia lepsze wykorzysta 
nie SEM źródła sterującego, która nie jest tłumiona na wejściu. 


a) 


1083V__10,80V 


kj nijć łzy, 
56 7 8-9 m 


CA: 
ak 


10,97%  4107sy 1080V 


Rys. 2-28. Przebiegi wejściowy i wyjściowy przy włączeniu napięcia skokowego EG = 
—_1 1 1 

= 12 V, przy Ry= 3 Z,, Ry = 3Zy(0 =3:0 =- 3) 

Jeżeli rezystancja obciążenia jest zmienna, co uniemożliwia ścisłe do- 

pasowanie na wyjściu, należy dążyć do dopasowania wejścia, w celu unik- 

nięcia powrotu do obciążenia fal odbitych wtórnie od źródła. Najlepsze re- 

zultaty uzyskuje się przy dopasowaniu obustronnym, nawet jeżeli warunki 
dopasowania nie są dokładnie spełnione. 


2.3.3. Linia transmisyjna przy obciążeniu reaktancyjnym 


Fale odbite od obciążenia reaktancyjnego mogą być wyznaczone podobnie 
jak w przypadku obciążenia rzeczywistego, lecz przy zastosowaniu współ- 
czynników odbicia określonych w dziedzinie zmiennej zespolonej; 


_Zgd-Z, 


5 y s) = = 
et Z,(5,-2 


- Z0+Z, RE 
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Odbite fale napięcia i prądu można określić zależnościami analogicz- 
nymi do (2-42), w zapisie operatorowym: 
U,(s) = e(s) U,(s); L(S) = —e(8) I,(5) (2-49) 
Zastosowanie powyższych zależności można prześledzić na przykładzie 
linii dopasowanej na wejściu, z obciążeniem pojemnościowym, przy stero- 
waniu skokiem SEM o wartości EG. Dla tego przykładu 


1 
1 RADA 
Zj(s)=——; s) = ——%0%— 
165) sC ot ) 1 
st 
Fala odbita napięcia 
1 
Ta: + R. REN 
EG DZ 
U,(5) = e (8)U,(S) = —> s 
s (- + cz; 


czyli 


n_ EG —t 
uo(t') = 2 (: 2 exp z) 
(Oznaczenie czasu przez t*” uwzględnia przesunięcie czasowe fali odbitej). 
Napięcia na wyjściu i na wejściu linii są sumą fali padającej EG/2 
i fali odbitej uo(t), skąd można wyznaczyć przebiegi czasowe u, i uą przed- 
stawione na rys. 2-29a. Na rys. 2-29 przedstawiono również inne przykłady 
obciążeń reaktancyjnych i odpowiadających im przebiegów. Przy pewnej 
wprawie przebiegi takie mogą być wykreślane intuicyjnie, na podstawie 
znajomości odpowiedzi impulsowych układów RLC, pomocne jest przy tym 
traktowanie pojemności i indukcyjności jako odpowiednio „zwarcia” i „roz- 
warcia” dla chwili £ =0 odpowiadającej chwili przejścia czoła fali pada- 
jącej oraz jako „rozwarcia” i „zwarcia” dla t* = 00. Można przy tym posłu- 
giwać się „czasowymi” wartościami współczynnika odbicia — chwili t=0 
odpowiada 9 = Qa =©'S)|;_oo, Zaś chwili £t=0 odpowiada 0 = 0w =0(8)|- 0 
Przy określaniu stałych czasowych wyjścia linii traktuje się jako wyjście 
urządzenia o rezystancji wyjściowej Zo. 


2.3.4, Kształtowanie impulsów za pomocą linii 


Kształtowanie impulsów prostokątnych za pomocą linii polega na wyko- 
rzystaniu pełnego odbicia fal napięciowych i prądowych, jakie występuje 
przy rozwarciu lub zwarciu na jednym z końców linii. Linia na drugim 
końcu jest dopasowana do rezystancji obciążenia, wskutek czego odbite 
fale wracając z przeciwną amplitudą ,wygaszają” całkowicie początkowe 
napięcie na rezystancji obciążenia . Aby uniknąć stosowania źródła sterują- 
cego, dostarczającego wymaganego wstępnego skoku napięcia, wykorzystuje 
się zdolność linii do magazynowania energii elektrostatycznej (w stanie roz- 
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Rys. 2-29. Przebiegi napięciowe na końcach linii bezstratnej sterowanej skokiem na- 

pięcia z dopasowanego źródła, przy obciążeniu reaktancyjnym: a) pojemnościowym; 

b) indukcyjnym; c) równoległym rezystancyjno-pojemnościowym; d) szeregowym re- 

zystancyjno-indukcyjnym; e) szeregowym rezystancyjno-pojemnościowym; f) równo- 
ległym rezystancyjno-indukcyjnym 
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warcia) lub magnetycznej (w stanie zwarcia). Dzięki wstępnemu zmagazy- 
nowaniu energii w linii, źródło sterujące może być zastąpione przez szyb- 
kie urządzenie kluczujące. Ilustracją zasady takiego zastosowania linii jest 
układ przedstawiony na rys. 2-30a. Linia rozwarta zostaje naładowana do 


Rys. 2-30. Zasada kształtowania impulsów prostokątnych za pomocą linii: a) układ 
z linią rozwartą; b) przebiegi napięciowe 


pewnego napięcia U z konwencjonalnego źródła zasilającego, na ogół przez 
dużą rezystancję lub dławik wielkiej częstotliwości, Zwarcie klucza K po- 
woduje wyładowanie linii przez rezystancję obciążenia Ri = Ze, w wyniku 
czego powstaje impuls o czasie trwania 2r "2TYyl i o amplitudzie U/2 
(rys. 2-30b). Ponowne naładowanie linii następuje po rozwarciu klucza K 
po zakończeniu kształtowania impulsu. Jako urządzenie kluczujące mogą 
być wykorzystane tyratrony, tyrystory lub klucze tranzystorowe, np. z szyb- 
kimi tranzystorami lawinowymi, które samoczynnie wyłączają się w chwili 
zakończenia impulsu. 

Zasada kształtowania impulsów prostokątnych za pomocą linii zwartych 
na końcu jest identyczna i polega na zastosowaniu układu dualnego w sto- 
sunku do układu z rys. 2-30a. Przykład takiego układu ze źródłem prądo- 
wym (którym może być tranzystor pracujący w stanie aktywnym) i wystę- 
pujące w nim przebiegi przedstawiono na rys. 2-31. Dodatnim i ujemnym 


a) qUec 


źwarcie 


Rys. 2-31. Ksztaitowanie impulsów prostokątnych za pomocą linii: a) układ z linią 
zwartą i źródłem prądowym; b) przebiegi czasowe 
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skokowym przyrostom prądu zasilającego ig odpowiadają dodatnie i ujem- 
ne impulsy napięcia uz o długości 2r. | 

Inny przykład wykorzystania linii zwartej przy współpracy ze źródłem 
napięciowym przedstawiono na rys. 2-32. Rezystancja Rr, jest na jednym 
końcu uziemiona, wypadkowa rezystancja obciążenia i Źródła sterującego 
jest dopasowana do impedancji linii. 


RL 
RR, Fi=f, 
1 MąkL _ 666 
a) =p 7a b) ę RL+R, 
Zwarcie 
= 
Lr U zle 
je LIE 
t 


0 


Rys. 2-32. Kształtowanie impulsów za pomocą linii: a) układ z linią zwartą i źród- 
łem napięciowym; b) przebiegi czasowe 


Układy z odcinkami linii zwartych są często wykorzystywane jako 
układy „różniczkujące”, służące do kształtowania krótkich impulsów ze stro- 
mych zboczy długich impulsów wejściowych. Na rys. 2-33a przedstawiono 
przebiegi powstające w układzie z linią zwartą przy sterowaniu przebie- 
giem trapezowym. Przebieg wyjściowy uz powstaje jako różnica napięcia 
fali padającej i napięcia fali odbitej od zwarcia (linia przerywana). Ampli- 
tuda impulsu wyjściowego ukształtowanego z wolno opadającego zbocza 
impulsu wejściowego jest znacznie mniejsza od amplitudy impulsu ukształ- 
towanego przez zbocze szybko narastające. 

Na rysunku 2-33b przedstawiono przykład różniczkowania podwójnego, 
w dwóch kolejnych odseparowanych czasowo układach z dwiema liniami 
zwartymi o opóźnieniu z = 1s. Podwójne różniczkowanie umożliwia uzys- 


a ) Aup,uo Fala 
. padojąca U, p 


Rys. 2-33, Różniczkowanie impulsów o skończonym czasie trwania zboczy w ukła- 
dach z linią zwartą: a) różniczkowanie impulsu trapezowego; b) kształtowanie im- 
pulsów szpilkowych ze zbocza wolnonarastającego poprzez różniczkowanie podwójne 
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kanie krótkich impulsów ze zbocza stosunkowo wolno narastającego. Pierw- 
sze różniczkowanie ma na celu skrócenie czasu narastania impulsu do war- 
tości 2z,. Z impulsu trapezowego o skróconych zboczach są następnie kształ- 
towane impulsy szpilkowe. 

Ujemną stroną kształtowania szybkich impulsów ze zboczy wolno nara- 
stających jest znaczne stłumienie przebiegów wyjściowych, zachodzi tu bo- 
wiem wymianą między amplitudą a czasem trwania lub czasem narastania 
przebiegu wyjściowego. 


2.3.5. Odwracanie fazy sygnałów za pomocą linii 


Linie o stałych rozłożonych mogą być wykorzystane do odwracania fazy 
szybkich impulsowych przebiegów nanosekundowych i subnanosekundo- 
wych. Odwracanie fazy takich impulsów zwykłymi metodami, np. przez za- 
stosowanie transformatorów magnetycznych, jest trudne ze względu na 
ograniczenia pasmowe. 

Podstawowy układ transformatora z linią współosiową przedstawiono 
na rys. 2-34a. Odwrócenie fazy następuje przez uziemienie przewodu cen- 
tralnego i podłączenie obciążenia do przewodu zewnętrznego. W wyniku za- 


a) c) 
ś Fala a łe 
wewnętrzna iu 
Rą=to | Ę t 
„ 0 
e, 
9 A 
i 
b) a ń Linia krótka 
lp Ri 
| aj 
łu, 
0 p Fa 
ł Linia dluga 


Rys. 2-34. Odwracanie fazy impulsów za pomocą linii współosiowej: a) układ z uzie- 

mionym na wyjściu przewodem środkowym; b) przybliżony schemat zastępczy wyj- 

ścia z indukcyjnością przewodu zewnętrznego; c) przenoszenie impulsu prostokątne- 

go; d) przenoszenie impulsu prostokątnego przy zwiększeniu indukcyjności zewnę- 
trznego przewodu linii 


chodzi odwrócenie na wyjściu kierunku zmian szybkich części przebiegu 
wejściowego, co jest przedstawione na rys. 2-34c. Odwrócenie fazy i w ogóle 
transmisja sygnału dotyczy tylko części szybko zmieniających się, gdyż 
części wolno zmienne, np. grzbiet impulsu, zostają zwierane, czemu odpo- 
wiadają zwisy impulsów wyjściowych. Proces zwierania polega na wstecz- 
nej transmisji sygnału w linii składającej się z zewnętrznego przewodu linii 
współosiowej i wspólnej powierzchni masy uziemiającej układu (rys. 2-34a), 
Informacja o „niewłaścwym” połączenu wyjścia dociera do źródła po cza- 
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sie określonym przez opóźnienie zewnętrznej linii, dlatego jej wydłużenie 
wpływa korzystnie na zmniejszenie zwisów przenoszonych impulsów. Za- 
miast wydłużenia geometrycznego linii można zastosować wydłużenie elek- 
tryczne, przez zmniejszenie szybkości rozchodzenia się fali w linii zewnętrz- 
nej. Osiąga się to np. przez nawinięcie linii na rdzeniu ferrytowym, przez 
co indukcyjność zewnętrznego przewodu linii współosiowej zwiększa się. 
Indukcyjność zewnętrznego przewodu linii może być interpretowana rów- 
nież jako pewna indukcyjność L, podłączona równolegle do obciążenia, jak 
to przedstawiono w przybliżonym schemacie zastępczym na rys. 2-34b, przez 
co powstaje obwód różniczkujący. Zwiększenie tej indukcyjności zmniejsza 
działanie różniczkujące obwodu, co przedstawiono na rys. 2-34d. 

Przebiegi przedstawione na rys. 2-34 są przebiegami wyidealizowanymi. 
W rzeczywistych układach powstają często dodatkowe oscylacje i odbicia, 
wynikające z niejednorodności linii zewnętrznej. 

Układy transformatorów odwracających fazę impulsów mogą być bu- 
dowane przy wykorzystaniu różnego rodzaju linii. Najszersze pasmo i naj- 
krótszy czas narastania uyzskuje się przy zastosowaniu odcinków wyscko- 
jakościowych linii paskowych i linii współosiowych [3, 4, 6, 7, 9, 10, 11, 12]. 

Bardzo proste układy odwracające fazę i symetryzujące uzyskuje się 
przez nawijanie na rdzeniach ferrytowych linii złożonej z pary równoleg- 
łych (lub skręconych) przewodów. Możliwe jest przy tym tworzenie roz- 
maitych kombinacji uzwojeń i połączeń końcowych, w celu uzyskania róż- 
nych amplitud i dopasowań na wyjściu i wejściu. Na rys. 2-35 przedsta- 


Rys. 2-35. Układ transformatora symetry- 
zującego z linią w postaci pary przewo- 
dów, nawiniętą na rdzeń magnetyczny 


wiono schemat podobnego układu, służącego do przejścia z systemu asy- 
metrycznego na system symetryczny. Na wyjściu uzyskuje się dwa synfa- 
zowe o identycznym kształcie, lecz o przeciwnej polaryzacji impulsy szpil- 
kowe. W stosunku do układu z rys, 2-34a układ z rys. 2-35 różni się w za- 
sadzie jedynie uziemieniem środka, a nie końca rezystora obciążającego. 
Przy realizacji takich transformatorów liniowych mogą być nawet sto- 
sowane rdzenie ferrytowe o stosunkowo dużej stratności, gdyż transmisja 
sygnału polega głównie na przenoszeniu sygnału rodzaju różnicowego, przy 
którym lokalnie zewnętrzne pole magnetyczne pary przewodów znosi się 
wskutek przeciwnych kierunków prądów płynących w przewodach pary. 
Występuje natomiast silne tłumienie sygnału rodzaju wspólnego, dla któ- 
rego linia nawinięta na rdzeniu przedstawia dużą indukcyjność, przez co 
dla sygnału asymetrycznego układ przedstawia filtr dolnoprzepustowy RL. 
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2.4. Układy wzmacniające dyskretne 


2.4.1. Analiza podstawowych układów wzmacniających 


2/4.1.1. Wzmacniacz w układzie o wspólnej bazie (OB). Podstawowy stopień 
wzmacniacza (z pominięciem obwodów zasilających) w układzie OB oraz 
jego schemat zastępczy przedstawiono na rys. 2-36. Układ OB odznacza się 


Rys. 2-36, Wzmacniacz w układzie OB: a) układ podstawowy; b) schemat zastępczy 


małą impedancją wejściową i dużą impedancją wyjściową, dlatego nieomal 
zawsze przy współpracy z rzeczywistymi źródłami i obciążeniami są speł- 
nione warunki sterowania prądowego (Zg © Zwe, Zwy 2 2%). Dla układu OB 
celowe jest więc rozpatrywanie charakterystyki przejściowej na podstawie 
współczynnika wzmocnienia prądowego k;(S). 
Na podstawie schematu zastępczego układu (rys. 2-36b) otrzymuje się 
transmitancję 
Jęfa) — EL m 8 a Ps 
1,(5) 2 Cze FCje 1+s[Z,(5)+ry.1Cję 1+s[Z,(5)-+rg'1Cye 
9e (2-50). 
W wyrażeniu tym pierwszy składnik wyraża pośrednie przenoszenie 
prądu wejściowego poprzez wewnętrzne źródło prądowe występujące w sche- 
macie zastępczym, z rozdziałem tego prądu między pojemność Cyce a impe- 
dancję Z0(5)+r,;. Drugi składnik wyraża przenoszenie części prądu wej- 
ścicwego bezpośrednio na wyjście wskutek sprzężenia pasożytniczego przez 
pojemność C;c; występowanie tego składnika jest uwarunkowane istnieniem 
rezystancji r,;, na której powstaje spadek napięcia pod wpływem prądu 
wejściowego. 


"'W zakresie małych częstotliwości wartość wzmocnienią prądowego 
kj = wy E1 (2-51) 
natomiast w zakresie dużych częstotliwości moduł wzmocnienia początkowo 
maleje, a następnie wzrasta do wartości wynikającej z dzielnika TĘ!» Żo ZE 


względu na dominację w zakresie bardzo dużych częstotliwości drugiego 
składnika sumy określającej k;(s). 


14 Półprzewodnikowe układy "209 


Na podstawie transmitancji (2-50) można określić odpowiedź układu 
«na skok jednostkowy prądu wejściowego o wartości IG oraz znormalizo- 
waną charakterystykę przejściową h(t) = że(t)/xglG. 

Przebieg charakterystyki przejściowej zależy od właściwości tranzysto- 
ra, ale również od impedancji obciążenia Ż6. Należy najpierw rozpatrzyć 
przypadek Zo 40, oznaczający stan zwarcia na wyjściu. Dla tego przykładu 
kęs) z ———0 ER: SZR (2-50a) 

Ce * Cje 1+ sry Cz 1-sry C;, 
1-s —«8 


e 


Przebieg znormalizowany odpowiedzi na skok jednostkowy prądu wej- 
„ściowego, określony na podstawie transmitancji zwarciowej (2-50a), przed- 
„stawiono na rys. 2-37a. W przebiegu tym można wyodrębnić dwie składo- 


0 rECje h 


"Rys. 2-37. Odpowiedź układu OB na skok jednostkowy prądu: a) przy R, =Q0; b) przy 
R,>0 
U 


we, odpowiadające dwom członom transmitancji k;(s). Pierwszą składową 
tworzy prąd wejściowy przedostający się na wejście przez różniczkujący 
układ Th'> Cjc; prąd te nw pierwszej chwili narasta skokiem, a następnie 
'maleje ze stałą czasową fr,/Cjc. Drugi składnik tworzy prąd narastający 
stopniowo; przebieg narastania tego prądu odpowiada przebiegowi podwój- 
nego całkowania skoku jednostkowego w układzie o dwóch separowanych 
obwodach całkujących, ze stałymi czasowymi cy = (Cge "+ Cje)/ge i 1 = Ty Cie 
(przebieg taki jest opisany zależnością (2-14)). Dla rzeczywistych tranzysto- 
rów stałe r, i rz mają wartości porównywalne. 

Czas ustalania się odpowiedzi układu OB przy Zo =0 można wyrazić 
przez czas narastania tn składowej rosnącej, Korzystając z zależności (2-15) 
i (1-121), po przekształceniach otrzymuje się 


t,2,2V + = 22%,/1+n? (2-52) 
*przy czym: 
SE 
noci, (2-52a) 
O+ Cie 
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-—— czas przelotu przy uwzględnieniu pojemności Cje; 


Tą „C, 
= zB (2-52b) 
K2 tę 


Czas narastania tn zależy nie tylko od czasu przelotu t,, ale również: 
od stałej czasowej r,rCjc i od stosunku pojemności Cgę i Cje. Stałą czasowa. 
Ty! Cje tylko wówczas nie wpływa na zwiększenie czasu narastania, gdy jest. 
dostatecznie mała i spełnia warunek 


ry Cz Kt (2-53) 


Warunek ten jednakże dla szybkich tranzystorów przeważnie nie jest speł-. 
niany. W celu zmniejszenia czasu narastania jest w każdym przypadku. 
korzystne zmniejszenie stosunku pojemności złączowej i dyfuzyjnej emi-.- 
tera Cje/Cde, np. przez zwiększenie składowej stałej prądu emitera IE, do» 
której pojemność Ce jest proporcjonalna. 

W przypadku obciążenia rezystywnego Zo(S) = Ro otrzymuje się 


6 — 1 ST: Cyc 
CgetCje  17s(Rtr,)Cy, 1 s(ROFTy) Cze 
Se (2-50b) 


k,(s) = 
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Przebieg znormalizowanej odpowiedzi dla tego przypadku podano na: 
rys. 2-37b. Składowa bezpośrednia jest mniejsza, wskutek rozpływu po- 
czątkowego skoku prądu między rezystancje Ro a r, (pojemność Cje 
w pierwszej chwili stanowi zwarcie). Składowa ta maleje ze stałą czasową 
(R HTC» a więc wolniej niż w przypadku Zo = 0. 

Składowa pośrednia prądu, jak i poprzednio, jest przebiegiem dwu- 
wykładniczym, lecz narastającym wolniej niż przy Zo =0, gdyż stała cza- 


: A R- A M A 
sowa tT; zwiększa się w stosunku 1-- TR? Czas tn można określić z zależno-. 
b” i 


ści (2-52), lecz przy wyznaczaniu wartości stosunku stałych czasowych n na-- 
leży uwzględnić Ro, tj. 


„ie (2-520) 


Przykład 2.1. Obliczyć czas narastania małosygnałowej odpowiedzi impulso-- 
wej tranzystora o danych w punkcie pracy (IE=5 mA, UCcB= 10 V): fi = 
== 300 MHz, Cje = 14 pF, Cjc=6 pF, r,, =60 ©. Sterowanie prądowe: 
w układzie OB przy obciążeniu rzeczywistym Ro = 200 Q. 

1. W zakresie dużych prądów Ip i przy Cje Ć Cje można przyjąć, że: 
7, sż1,, ti- 
wy 10% 
2nj,  6,28-0,3 


tt 


= (0,53 ns 
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Dokładną wartość ty można obliczyć zakładając, że podaną częstotliwość f, 
«określono na podstawie definicji (1-126) 


ię, <a $>: _ de EJ 
ka Zx(CyaCjetCy) | 4, Clef Cie. 
Ce 


Korzystając przy tym z zależności (1-120), (1-121) oraz (1-124) lub (2-52a). 
2. Wartość stosunku n wynosi (2-52c) 


(R+rp) Cje__ (200+60)-6-10-% __ 


3 
tę 0,53 + 107% 


Tą 
ns —— == 
Ty 


3. Czas narastania odpowiedzi wynosi (2-52) 
t,=224V1+n" = 2,2-0,53/1+38? = 3,7 ns > ty 


Czas th wzrasta, jeżeli Ro zwiększa się, a przy dostatecznie dużych war- 
tościach Ro w granicy uzyskuje się 


tę = ty max = 2,2(R,+r;) Cj, 542,2R,C;, (2-54) 


nnax 


Zależność ta wskazuje raz jeszcze na dużą rolę pojemności Cyc i rezystancji 
obciążenia Ro w określaniu szybkości działania tranzystora. 

Wzmacniacz w układzie OB jest układem szybkim i dlatego uwzględ- 
nienie obok rezystancji Ro pojemności obciążenia Co, nawet w przypadku, 
gdy jest ona stosunkowo niewielka, mogłoby wnieść istotną poprawkę do 
czasu narastania przebiegu wyjściowego. Na podstawie (2-50) przy 


R 


O 


PA == 
R 1+sR,C, 


można uzyskać odpowiedź impulsową układu i dla tego przypadku, jed- 
nakże zapis tej odpowiedzi będzie nieprzejrzysty. Można w przybliżeniu 
rozważyć dwa przypadki: gdy pojemność C, jest mała (RoCo tę i gdy 
jest duża (Ro(Co +Cje) > t;). Dla obu przypadków w pierwszych chwilach 
obciążenie stanowi zwarcie dla wyjścia wskutek działania pojemności C», 
przy czym początkowy skok prądu wyjściowego jest taki sam jak dla 
przypadku Zo =0 (rys. 2-37a). W dalszych chwilach narastanie prądu skła- 
„dowej pośredniej odbywa się tak jak w przypadku obciążenia rezystywne- 
go, jeżeli C jest mała. Jeżeli C, jest duża, narastanie jest w przybliżeniu 
wykładnicze i odbywa się ze stałą czasową Ro(CotCjc), przy czym czas 
naras.ania jest wtedy największy i wynosi 


tj = ty max ZE 22R.(C+C;) (2-55) 


n nmax 
Z przeprowadzonych rozważań można wyciągnąć wniosek, że układ OB 
umożliwia realizację wzmacniaczy o małych czasach narastania, jednakże 
tylko w przypadku, gdy rezystancja i pojemność obciążenia są małe. 
W praktyce układ OB jest stosunkowo rzadko stosowany, głównie ze wzglę- 
du na małe wzmocnienie ky (zbliżone do jedności) oraz małą impedancję 
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wejściową. Dla przebiegów wolnozmiennych impedancję wejściową można 
wyznaczyć jako 
1 1 
Zyję = Ryę = gy FTyll 29) 2-9 (2-56) 
e e 
i np. przy prądzie Ig = 5 mA rezystancja Rye 45 0. 

Dla przebiegów szybkich, np. w chwili doprowadzenia skoku prądu 
wejściowego, impedancja wejściowa jest nieco większa i zbliża się do im- 
pedancji określonej równoległym połączeniem rezystancji ry i Zo. 

Impedancja wyjściowa układu OB jest bardzo duża (w przybliżeniu 
określa ją pojemność Ce), t 


1 
z = 
wyl) sc 


je 


(2-57) 


Z powodu małej wartości impedancji wejściowej i dużej impedancji 
wyjściowej układ OB jest stosowany niekiedy w charakterze tzw. transfor- 
matora impedancji, realizującego wzmocnienie k;,aż1 bez odwrócenia fazy 
przebiegu, a również w charakterze separatora. Dla dobrej separacji źródła 
i obciążenia w zakresie szybkich przebiegów tranzystor powinien odzna- 
cząć się małą stałą czasową ryC;.. 


2.4.1.2. Wzmacniacz w układzie o wspólnym emiterze (OE). Układ o wspól- 
nym emiterze jest najczęściej stosowanym układem wzmacniającym, Układ 
ten odwraca fazę sygnału, jego zaletą jest duża wartość współczynnika 
zwarciowego wzmocnienia prądowego % (1-114), ujemną natomiast stronę 
stanowi dużą stała czasowa r (1-116), określająca charakterystykę przej- 
ściową przy sterowaniu prądowym. W praktyce jednak sterowanie prądowe 
układu OE prawie nie występuje, gdyż na ogół impedancje źródeł są zbli- 
żone do impedancji wejściowej wzmacniacza. W tych warunkach impedan- 
cja źródła wywiera znaczny wpływ na wypadkową charakterystykę układu 
Źródło-wzmacniacz-obciążenie i przez odpowiedni dobór impedancji wyjścio- 
wej źródła i wejściowej wzmacniaczą jest możliwe ukształtowanie pożąda- 
nego przebiegu charakterystyki przejściowej, oraz, między innymi, zreali- 
zowanie wymiany wartości wzmocnienia i czasu narastania ŚBROWIEAA 
układu na skok jednostkowy. ł 

Podstawowy stopień wzmacniacza (z pominięciem obwodów zasilają- 
cych) w układzie OE i jego schemat zastępczy wraz ze źródłem przedstawio- 


"no na rys. 2-38. Układ ten jest najczęściej rozważany jako stopień pośredni 


wielostopniowego wzmacniacza szerokopasmowego i wówczas przedmiotem 
optymalizacji jest rezystancja obciążenia Ro, stanowiąca jednocześnie rezy- 
stancję źródła. Tu układ OE zostanie rozpatrzony z nieco innego punktu 
widzenia, a mianowicie jaka często spotykany układ pojedynczego samo- 
dzielnego stopnia, przeznaczonego do przeniesienia przebiegu SEM eg WYy- 


 stępującej na określonej rezystancji R, (zwanej dalej rezystancją źródła) 


na określoną rezystancję obciążenia Ro przy określonym wymaganym 
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wzmocnieniu napięciowym i przy odwróceniu fazy sygnału. Dla zagadnie- 
nia tego właściwy jest opis układu za pomocą transmitancji 
U,(S) U,(s) LS R R 

e R EGROEH *- = Kis(s)—- (2-58) 


E go) I gS) R. I gs) R g R g 


wyrażającej skuteczne wzmocnienie napięciowe układu źródło-wzmacniacz- 
-obciążenie, lub za pomocą transmitancji wyrażającej skuteczne wzmocnie- 
nie prądowe 


kus'5) 


L(8)_ 
Ig(5) 


k;s(S) = (2-59) 


Bo 
7,1 8% 


Rys. 2-38, Wzmacniacz w układzie OE: a) układ podstawowy; b) schemat zastępczy 


Wartość skutecznego wzmocnienia napięciowego dla zakresu małych czę- 
stotliwości (wolnych zmian sygnału), określona na podstawie schematu 
zastępczego z rys. 2-38, wynosi 


R 1 R, 1 
Kuso Bo 7 tag: er=lr=" (2-60) 
R o, PFL R. G 
Rg9e 
przy czym 
1 
Geięei (2-61) 
Rgge 
Rą = Ry+ry (2-62) 


Przy ustalonych wartościach Ry i Ro zmiana wzmocnienia w układzie 
„może nastąpić jedynie przez zmianę skiadowej stałej prądu emitera Ip, 
wówczas bowiem następuje proporcjonalna zmiana konduktancji ge (oraz 
pewna zmiana fe, CO ma jednak mniejsze znaczenie). W miarę zwiększania 
prądu Ig wzmocnienie wzrasta, przy czym największa teoretycznie wartość 
wzmocnienia 


R 


Kiso max 7 —5 R 


KJ 


(2-63) 


I 


w 5 
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Na charakterystykę przejściową układu duży wpływ wywiera pojem- 
ność Cj, przez którą płynie prąd proporcjonalny do różnicy napięć 
U%'e(5) —Uo(S). Jeżeli napięcia Up, i Uo są w stałym stosunku, niezależnie od 
częstotliwości, co w przybliżeniu zachodzi w zakresie częstotliwości speł- 
niających warunek 

a aa: 
Za R (C,FC;,) 
to wpływ pojemności Cje włączonej między bazę wewnętrzną B' a kolek- 
tor C jest równoważny występowaniu na zaciskach B—E pojemności za- 


stępczej 
U 8 
CC. =C. LE6 SE] 11 = 6.R 2-65 
ze jc ( Upe ) jc ( + +1 3% 3 ( ) 


a na zaciskach C—E — pojemności 


(2-64) 


U, 
CEC (- pe) (2-66) 


która jest mniejsza od Cy, i może być pominięta w zakresie częstotliwości 
określonej przez (2-64). 
Wypadkowa pojemność w obwodzie emitera może być przedstawiona 
jako 
|Cge FC tC;(1-+%,9,R,) = CD (2-67) 
przy czym 
C =Cget Cze tCye (2-68) 


— pojemność występująca w obwodzie emitera przy Ro = 0, 


RC, 

D=1+, ——E (2-69) 

ty > 
— współczynnik wyrażający pozorne zwiększenie pojemności € w przy- 

padku Ro >0 
$. GTE TPC; ©. > 
t == de" -je je "e , je ECje (2-70) 
( [oj 


4 Se de 


— zastępczy czas przelotu, uwzględniający wpływ obu pojemności złączo- 
wych. 

Uproszczony w ten sposób schemat zastępczy układu OE przedstawiono 
na rys. 2-39. Jak widać, charakterystykę przejściową układu kształtuje 
układ równolegle połączonych pojemności CD i rezystancji Ri (Bo 1)/ge, 
można więc ustalić następującą zależność na czas narastania odpowiedzi 
układu na skok jednostkowy prądu żg (lub napięcia eg) na wejściu 


c D D 
t, = 2,2(8,+ DG Ga = 226,1 4-7 (2-71) 
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W zależności tej współczynniki D i G wyrażają wpływ rezystancji obcią- 
żenia i źródła na czas narastania. Zwiększenie rezystancji R powoduje 
zwiększenie czasu narastania, wówczas bowiem pojemność Cze wnoszona do 
obwodu wzrasta. Podobny skutek wywołuje zwiększenie rezystancji źródła 
Rg, wówczas bowiem zwiększa się wypadkowa rezystancja obwodu. 


10 
ns 


100 


0,5 50 


2N3605A 


! a * Uge 


k 7] 

4 CD I 
be gli Rai b 
k R 


kz Ltęc=0,21ns 
(je=4,8pF 


r 
| 
|» 


1 
| (ję e 23 pF Ę 
Jah T) l ii Je. EJQ 
? 107 57 25 (EM 
Rys. 2-39. GórosśkzówE schemat zastępczy Rys. 2-40. Zależność czasu: ty i wzmo- 
układu CE cnienia £, od prądu Ig dla tranzy- 


stora 2N605A 


Przy zwiększaniu prądu emitera Ip, wskutek zwiększania się pojemno- 
ści Cde i konduktancji ge, czas narastania maleje, w granicy 


RC, RC; 
t, = tip = 2ŻE (1+a. >) = 227 ( 6, —> 3 (2-71a) 


ti 


przy czym r = (56,+1)tęi. 
Często do oceny wzmacniacza stosuje się współczynnik dobroci wyra- 
żany stcsunkiem wzmocnienia Kus i czasu tn 


us0 dą Ro 1 (2-12) 
t, 22 R, 4D 


Największą dobroć ma układ OE przy dużych prądach emitera, wówczas 
bowiem iloczyn t;D zbliża się do najmniejszej możliwej wartości (t; RoC o). 
Jak stąd wynika, praca przy dużych prądach Ig jest korzystna. Praktycznie 
biorąc jednak, wartość Ip jest ograniczona ze względu na maksymalnie do- 
puszczalną moc rozpraszaną w tranzystorże oraz ze względu na zwiększanie 
się wartości żyj w zakresie dużych prądów wskutek pracy w warunkach 
dużego poziomu nośników w bazie (typową zależność tę(Ig) przedstawiono 
na rys. 2-40). 

Należy zastanowić się nad zagadnieniem wymiany wzmocnienia i czasu 
narastania. W omawianym zagadnieniu przy ustalonych wartościach Ro i Ry 
żądane wzmocnienie może być ustalone przez zmianę składowej stałej, prą- 
du emitera, oddziaływającej przez ge (i ewentualnie przez fę). Taka zależ- 
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ność prowadzi jednak do tego, że w zakresie małych wzmocnień konieczne 
są małe wartości prądu Ig, przy których wartości wypadkowego czasu 
przelotu tr są duże. Wskutek tego przy małych wzmocnieniach stosunek 
Kusy/tn maleje, co potwierdza wykres zależności tn i Kusy/tn od wartości Kusp 
(rys. 2-41). Stąd wniosek, że w konwencjonalnym układzie OE w zakresie 


150 
ns |tt (a) AA" 
Kl qr, „Kus usd 
n [24 
100 m 
Ą 
/ 
I 
l 
l 
Rys. 2-41. Zależność czasu nara- 50 KI 
stania t, i stosunku k,,/t, od ; 2N3605A 
wartości kusa dla tranzystora t ZÓ 
2N3605A przy UcG= 10 V krzywe CY 
1 — dla układu konwencjonalne- PAY gr 
go; krzywe 2 — dla układu z ZZ” 
RC, Up = 10 mA) Ść 8 Kg | 
0 5 10 YV 15 


małych wzmocnień właściwości tranzystora nie są w pełni wykorzystane i że 
wymiana wzmocnienia i czasu narastania w tym zakresie nie jest korzystna. 
Dodatkową ujemną cechą jest to, że w zakresie małych wzmocnień prąd Ię 
jest mały. Uniemożliwia to przenoszenie dużych sygnałów, które są typowe 
dla układów o małym wzmocnieniu. 

Poprawę warunków wymiany wzmocnienia i czasu narastania oraz 
możliwość niezależnego ustalania wartości składowej stałej prądu emitera 
można uzyskać przez stosowanie układu OE ze sprzężeniem prądowym (rys. 
2-42a). Stanowi on najczęściej stosowaną modyfikację układu konwencjo- 
nalnego OE. Sprzężenie prądowe powstaje w wyniku zastosowania w obwo- 
dzie emitera równolegle połączonych Re i Ce. Wartość prądu I; można w sze- 


e 


iUg 


| 
i 
| 
I 


| 

ii + 

Rys. 2-42. Wzmacniacz w układzie OE ze sprzężeniem prądowym na RC: a) układ 
podstawowy; b) schemat zastępczy 


—o- 
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rokich granicach ustalać dowolnie, kierując się np. wymaganiami odnośnie 
do wartości czasu t;, który jest od tego prądu zależny, bądź na podstawie 
wymagań co do amplitudy sygnału, liniowości itp. Wartość kysę można usta- 
lić przez dobór rezystancji Re. Pojemność Ce nie wnosi dodatkowego stopnia 
swobody, gdyż zwykle jest dobierana na podstawie warunku 
Cze FCje C; 
AcA c = (a ce.) (2-73) 


który zapewnia najmniejszą (w przybliżeniu) wartość czasu narastania mo- 
notonicznej odpowiedzi układu na skok jednostkowy. 

Warunek (2-73) umożliwia przekształcenie schematu zastępczego przed- 
stawionego na rys. 2-42b do postaci znacznie prostszej, Pierwszą fazę prze- 
kształcania schematu przedstawiono na rys. 2-43a. Dalsze postępowanie 


Rys. 2-43, Uproszczenia schematu z rys. 2-42b: a) rozdzielenie źródła prądowego; b) 
przekształcenie obwodu wejściowego do układu dzielnika skompensowanego 


polega na zastąpieniu zespołu RęCe, wraz z dołączonym do tego zespołu 
źródłem prądowym 0%,9g,U%., taką impedancją, która zapewnia identyczny 
spadek napięcia Ue, przy połączeniu szeregowym z pozostałą częścią obwo- 
du. Wskutek tego przy spełnieniu warunku (2-73) powstaje w obwodzie 
wyjściowym układ dzielnika skompensowanego RC (rys. 2-43b), przy czym 
wypadkowe napięcie U,, jest K-krotnie większe od napięcia U,,. Współ- 
czynnik K, wyrażający transformację impedancji wejściowej wskutek zasto- 
sowania sprzężenia zwrotnego, jest określony jako 


K = 1+R,9, (2-74) 


Schemat zastępczy układu OE ze sprzężeniem prądowym może więc być 
sprowadzony w przypadku spełnienia zależności (2-73) do postaci w zasa- 
dzie identycznej ze schematem zastępczym układu konwencjonalnego i ana- 
lizowany przy zastosowaniu podobnych metod. Wzmocnienie układu 


U, R 
Kuso 1 a 6 0 r: .. z (2-75) 
GR, Ry G 
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przy czym 


G=1ik FL (2-76) 
ge 
Stała czasowa układu zależy od pojemności C;, wnoszonej do obwodu 
wejściowego 
GZC, ( — =) (2-77) 
ed KU, 


Pojemność Czę jest mniejsza niż w układzie konwencjonalnym (K > 1), lecz 
wpływ jej może być większy, gdyż pojemność ta dodaje się do zmniejszo- 
nej pojemności (Cde+ Cje)/K (rys. 2-43b). Łączną wartość pojemności obwodu 
wejściowego można określić jako CD'/K, przy czym C jest wyrażone zależ- 
nością (2-68), a wartość D” 
(0 R.H RZJC,, 
4 
Ponieważ wypadkowa rezystancja obwodu wejściowego wynosi 
btl k 
Se G 
można wyrazić jako 


D=14 


2D (2-78) 


-, czas narastania odpowiedzi układu t, na skok jednostkowy 


:  Batl | 
t, = 22-02 Ea 2 = 22(6,+Dt,0> (2-79) 

Porównując zależńości (2-71) i (2-79) można dojść do wniosku, że przy 
identycznych wartościach kusy, Ry i Ro stosunek wartości czasów tn i t, jest 
określony stosunkiem wartości D i D' oraz stosunkiem wartości czasów 
przelotu odpowiadających przyjętym wartościom prądu IE, natomiast nie 
zależy od wartości G i G, które w obu układach są identyczne. 

Układ OE ze sprzężeniem prądowym na ReCe jest szczególnie korzystny 
w zakresie małych wzmocnień i małych czasów narastania, o czym można 
się przekonać na podstawie wykresów zamieszczonych na rys. 2-41. Możli- 
wość wyboru dużej wartości prądu IE pozwala na przenoszenie dużych 
sygnałów, a zastosowanie sprzężenia zwrotnego dodatkowo korzystnie wpły- 
wa na liniowość i stałość charakterystyki amplitudowej układu. 

Dobór pojemności Ce może być przeprowadzony również metodą empi- 
ryczną, przy czym wartość optymalna tej pojemności jest nieco większa niż 
to wynika z (2-73), co korzystnie wpływa na zmniejszenie wartości czasu 
narastania £,. Zbyt duża wartość Cę powoduje przekompensowanie układu, 
przy którym odpowiedź na skok jednostkowy nie jest monotoniczna. Możli- 
wość powstania takiej odpowiedzi jest oczywista, gdyż w ogóle działanie 
pojemności Ce sprowadza się do tego, że w pierwszej chwili po doprowadze- 
niu skoku napięcia wejściowego jest ona ładowana dużym prądem i sta- 
nowi w przybliżeniu zwarcie. Duży prąd wejściowy powoduje w pierwszej 
chwili znaczne przesterowanie tranzystora i szybkie narastanie przebiegu 
wejściowego. Jeżeli jednak przesterowanie chwilowe trwa zbyt długo, to 
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przebieg wyjściowy chwilowo osiąga poziom wyższy od ustalonego, co może 
mieć charakter oscylacyjny. 

Dokonana analiza obu układów OE jest słuszna przy obciążeniu zbli- 
żonym do rzeczywistego. Warunek (2-64) na dopuszczalną wartość pojem- 
ności (Co-C;c) można zastąpić żądaniem, aby czas własny odpowiedzi im- 
pedancji obciążenia 2,2(C+Cy;c)Ro był co najmniej trzy razy mniejszy od 
czasu narastania tn odpowiedzi wzmacniacza, co prowadzi do warunku 


„Ao tno. z 
CG < 466 R, Cyę (2-80) 
Przypadek większych pojemności Co jest trudny do przedyskutowania. 
Przy pojemnościach CC» bardzo dużych czas odpowiedzi układu jest 
określony impedancją obciążenia, tj. tn = 2,2C0R,. 
Impedancję wejściową układu OE ze sprzężeniem prądowym, przy speł- 
nieniu warunku (2-73), można wyrazić zależnością 


WAWER 2 
9,+SCD'(8,+1) 
którą stosuje się również do układu konwencjonalnego przy. K =1i D=D. 
Impedancja wyjściowa układu OE w zakresie małych i średnich czę- 
stotliwości jest duża, znacznie większa od typowych impedancji obciąże- 
nia Zo. Dlatego też w schematach zastępczych 'układu OE elementy wyra- 
żające wartość tej impedancji są zwykle pomijane. Przy niektórych zasto- 
sowaniach układu OE wynika jednak potrzeba określenia admitancji wyj- 
ściowej układu OE w zakresie częstotliwości dużych, rzędu f:. Admitancja 
wyjściowa jest w tym zakresie stosunkowo duża i określona niemal wyłącz- 
nie wpływem sprzężenia zwrotnego poprzez pojemność C;e. Zagadnienie to 
zostało przeanalizowane w p. 1.3.2.1, gdzie określono owartości admitancji 
wyjściowej w zakresie wielkich częstotliwości 


Y,,= Cc, Fay Cy (2-82) 


tj. dla zakresu dużych częstotliwości admitancja wyjściowa jest reprezen- 
towana przez pojemność C;e połączoną równolegle z rezystancją l/węCje. 


(2-81) 


2.4.1.3. Wzmacniacz w układzie o wspólnym kolektorze (OC). Wzmacniacz 
w układzie o wspólnym kolektorze, zwany również wtórnikiem emiterowym, 
przedstawiono wraz ze schematem zastępczym na rys. 2-44, przy pominięciu 


b) Uk eż 
T—- 
h |B jk kot 
1,8 gel h J 
4 03e be b 
A ; ab | lo 
R; Ce de" "je | | kk 
Ji c <— 


Rys. 2-44. Wzmacniacz w układzie OC: a) układ podstawowy; b) schemat zastępczy 
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obwodów zasilających. Zastosowano tu przekształcony schemat zastępczy 
układu OB, przy czym w wielu przypadkach układ ge, Cde'FCje może być 
pominięty i potraktowany jako zwarcie wobec dużej, szeregowo włączonej, 
impedancji Zo. Oznacza to m.in., że w przybliżeniu napięcie wyjściowe jest 
równe napięciu wejściowemu, tj. wzmocnienie napięciowe dla zakresu ma- 
łych częstotliwości jest bliskie jedności. Ponieważ przy jednakowych napię- 
ciach prąd wejściowy jest (8,1) razy mniejszy od prądu wyjściowego, re- 
zystancja wejściowa jest w przybliżeniu (f9+1) razy większa od rezystancji 
„w obwodzie emitera 


1 
Rye = Tę FlBy +1) (5 +.) == Bą R, (2-83) 


i mcże być stosunkowo duża. Na tej samej zasadzie rezystancja wyjściowa 
jest (801) razy mniejsza od rezystancji w wejściowym obwodzie, tj. 


, 


R, = ŻE» +g at, (2-84) 
*  Botl * b 

'Te właściwości wtórnika emiterowego spowodowały, że jest on często 
nazywany „transformatorem impedancji”, Wtórnik emiterowy znajduje za-- 
stosowanie wszędzie tam, gdzie jest konieczne przeniesienie bezstratne na- 
pięcia z obwodu o dużej impedancji do obwodu o znacznie mniejszej impe- 
dancji lub gdzie jest potrzebne zmniejszenie obciążenia źródła lub obciąże- 
nia, a więc przede wszystkim na wyjściu i na wejściu rozmaitych urządzeń. 
Własności dynamiczne wtórnika emiterowego najdogodniej jest rozpa- 
trywać na podstawie współczynnika skutecznego wzmocnienia napięcio- 
wego Kus. Dla małych częstotliwości i wolnych zmian wartość tego współ- 

czynnika wynosi przy pominięciu ge 


U 
ROL p AZ al 226  1(2EBda) 
lG Ry dose: obs qjsa Bd 
851  8R, 8,1 
przy czym 
i 
REŻ 23 
SER 


Jeżeli, jak to często bywa, Rg K Rue (oraz Ro > Rvy), to kusy 5 1. W za- 
leżności od impedancji źródła i obciążenia charakterystyka przejściowa ukła- 
du OC może być aperiodyczna lub oscylacyjna. Analizą charakterystyki 
przejściowej dla typowego przypadku, gdy impedancję źródła stanowi rezy- 
stancja Rg, a obciążenie jest. rezystywno-pojemnościowe, można pzzepro- 
wadzić na podstawie przybliżonego wyrażenia kys(x) 


kg 0) R Gaz: sj A o obi 2 ORGA (2-85) 
9 
1-+m) gya? 6-317 1 ogpy tl 
( ) 9) +lel(zer jr] ajerziy + 
przy czym: x = stw; — znormalizowany operator Laplace'a; wę = ty Az 


gel(Cde TC je) * wt(1 FCje/(Cde'HC je) 73 wr — zastępcza pulsacja graniczna 
przy uwzględnieniu pojemności Cje; y * w;CjeRo; m = Co/Cję. 
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'Transmitancję (2-85) można przedstawić w postaci 


d+c 


kysf©) = xrdk 
Us ) idakys0 (2x — — gz ©) 


(2-86) 


iprzy czym Xy, X, — bieguny tej funkcji. Taka postać transmitancji umożli- 
"wia wyznaczenie odpowiedzi układu na skok jednostkowy 


1+2x_ - exp(2,0j 0) +2, - SE 


2 


Ut) = kugo EG |-z. — exp (z 0; o] (2-87) 

Kształty odpowiedzi, jakie opisuje funkcja (2-87), mogą być bardzo różne 
w zależności od wartości xy, «s. Na początku należy rozpatrzyć przypadek 
„obciążenia rezystywnego (m = 0), dla którego bieguny 


1 SWI | 
X; Xe = — „1+g(1+7) 1+ 1—4gy „_Bobl (2-88) 
297 [g1+7)+1]2 | 


"stanowią wartości rzeczywiste i ujemne dla wszystkich możliwych war- 
tości giy. W tym przypadku odpowiedź układu jest zawsze bezoscylacyjna. 
Kształt odpowiedzi pokazano na rys. 2-47, krzywa 1. Dla dwóch skrajnych 
przypadków g =0 i g = oo przebieg odpowiedzi, praktycznie biorąc, redu- 
kuje się do krzywej jednowykładniczej. Przy g=0 przebieg wyjściowy 
narasta wykładniczo ze stałą czasową 1/w;, czas narastania jest wówczas 
„najkrótszy i wynosi 

ga (2-89) 


' 
0, 


tn min 5 2,2 
Przy g— czas narastania przebiegu wyjściowego jest największy 
1 wynosi w przybliżeniu 


Bt 


Ą 


t maz £F220+7) - 


nmax (2-30) 
Ponieważ w; = wę, zatem określone skrajne wartości czasu narastania odpo- 
wiedzi układu OC są zbieżne do czasów narastania odpowiedzi układu OB 
i odpowiedzi układu OE, przy sterowaniu prądowym. W praktyce można 
więc uważać, że czas narastania odpowiedzi układu OC jest zawarty w sze- 
rokim przedziale między wartościami czasu narastania układu OB i ukła- 
du OE. 

Przy obciążeniu o charakterze pojemnościowym przebieg odpowiedzi 
może być aperiodyczny, oscylacyjny lub — w granicznym przypadku — 
aperiodyczno-krytyczny, Warunki uzyskania granicznej odpowiedzi aperio- 
dyczno-krytycznej są w praktyce najbardziej interesujące, dlatego, że zwy- 
kle odpowiedzi tego typu mają najkrótszy czas narastania i są bezoscy- 
lacyjne. 
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'Transmitancja (2-85) redukuje się w warunkach aperiodyczno-krytycz-- 
nych do funkcji o jednym biegunie dwukrotnym 1% 


lg 


k,(x) = zżk EM, 


(2-91) 


us0 


Do uzyskania odpowiedzi aperiodyczno-krytycznej jest konieczne za- 
pewnienie określonego stosunku pojemności m = mkr, przy czym 


r/ 2 2 
[g'7+1)+1] qi [g7+1)+1] —1 (2-92) 
sy = zi 497 
ZA WZESI 
Odpowiedź aperiodyczno-krytyczna wtórnika określona na podstawie- 
(2-91) ma postać funkcji 


m4 = 


wt) =k,„EGt1+[(1, +1) zo; t—1]exp x, o; tj (2-93) 
przy czym 
g 
+ 
EZ 0 EC SWE ż (2-94) 


gY+D+1 | gy+1)+1 

Przebieg aperiodyczno-krytyczny (2-93) jest monoteniczny w zakresie: 
wartości —1< xy <0, co odpowiada większości przypadków spotykanych 
w praktyce. Jednak przy małym stosunku rezystancji RZ i Ro może być 
Xę X —1, a wówczas w odpowiedzi aperiodyczno-krytycznej (2-93) wystę- 
puje pseudooscylacja polegająca na tym, że sygnał wyjściowy jednorazowo 
przecina poziom ustalony i następnie po przejściu przez maksimum dąży 
asymptotycznie do poziomu ustalonego. Największa wartość pseudooscylacji 
występuje przy g = 0, gdy Xy * —2i wynosi około 13,5'/0. 

W przypadku m > mkr bieguny X, X+ transmitancji (2-86) stanowią 
wielkości zespolone sprzężone. Odpowiedź układu jest oscylacyjna i może 
być zapisana w postaci często występującej w teorii wzmacniaczy impul- 
sowych 


1-3 1 
W(t) = ks EG |-ep-0 [cos ot— TF" VAKZT sin axj| (2-95) 
przy czym 
ję 2EWOKLEFI wrz). py GMOMA).. 
2gy (m+- 1) [g (7+ 1)--1]$ 


8=gQ7+1); 0=«/4K-1 
Współczynnik K jest niekiedy nazywany współczynnikiem kompensacji lub 
dobrocią układu. W warunkach aperiodyczno-krytycznych K = 0,25, przy 
odpowiedzi oscylacyjnej natomiast K > 0,25. Wartości współczynników K 
i 9 określają amplitudę oscylacji. Na podstawie odpowiedzi (2-95) można 
wyznaczyć wartość względną amplitudy 6 pierwszej oscylacji 


- exp (—atg) (2-96): 
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przy czym 


jo rato tg EE > (2-97) 
[o] 


czas odpowiadający maksymalnej wartości chwilowej wo(t). Przybliżoną 
zależność 0 od wartości K i »,przedstawiono na rys. 2-45. 


[| że W. 2,0 
Odpowiedź y 
oscytacyjna 


s + > z 


%, | 7 r oł 
% 8 4 Dapowiedź 
=—* apertodyczna —|72 
5 11,0 
NN 0,8 
10 
0,4 
Sł 
I „10 
od h K gi 
02 04 06 68 10 [A 
Rys. 2-45. Zależność 6 od Rys. 2-46. Wykresy wartości krytycznej 
wartości Ki 8 [13] współczynnika m,, oraz odpowiadającej mu 


wartości x 


W zastosowaniach praktycznych dąży się na ogół do uzyskania mono- 
tonicznych odpowiedzi typu aperiodycznego, w optymalnym przypadku — 
aperiodyczno-krytycznego. W przypadku odpowiedzi aperiodyczno-krytycz- 
nej powinien być spełniony warunek (2-92), określający stosunek krytycz- 
nej wartości pojemności obciążenia Co kr i pojemności Cze, przy czym dla 
zapewnienia monotonicznego narastania przebiegu wyjściowego powinno 
być |x| 1. Zarówno współczynnik mkr, jak i xy stanowią wielkości za- 
leżne od parametrów tranzystora i od wartości rezystancji R i Ro. Na rys. 
2-46 przedstawiono przykład zależności mkr(9) i xo(g), Obliczony na podsta- 
wie (2-92) i (2-94) dla tranzystora 2N3605A (dane tego tranzystora określono 
w p. 2.4.1.2 i w Dodatku 1), przy Ro = const, tj. przy y = const. Wartość 
pojemności Co kr zmniejsza się w praktyce liniowo wraz ze zmniejszaniem 
rezystancji Rz. Przy wartościach g mniejszych od pewnych wartości gm 


dm = 77777 (2-98) 
pojemność Co wymagana do uzyskania odpowiedzi aperiodyczno-krytycznej 
znowu zwiększa się. W tym zakresie odpowiedź jest niemonotoniczna, gdyż 


|x,| > 1. Zakres ten nie ma jednak większego praktycznego znaczenia, gdyż 
odpowiada małym stosunkom rezystancji Ry/Ro < 1, co nie jest typowe. 
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Można wyciągnąć ogólny wniosek, że układ wtórnika emiterowego jest 
najbardziej wrażliwy na obciążenie pojemnościowe przy małych warto- 
ściach rezystancji Rg i dużych wartościach rezystancji Ro, przy czym w tym 
zakresie powstanie odpowiedzi oscylacyjnej jest najbardziej prawdopodobne. 

Na rysunku 2-47 przedstawiono kilka odpowiedzi wtórnika emitero- 
wego na skok jednostkowy ną wejściu, obliczonych na podstawie parame- 
trów tranzystora 2N3605A. Przebiegi od 1 do 4 dotyczą układu z Ry = 500 © 


05|- EE 
2N3B05A 
Uęe =10V 
lę =10mA 

t 

0 5 10 15 ns 2% 


Rys. 2-47. Obliczone odpowiedzi wtórnika emiterowego na skok jednostkowy napię- 
<ia źródła, dla tranzystora 2N3605A 


i Ro = 100 Q, przebieg 5 — układu z Ry SE TĘ: = 30 ©, Ro = 100 Q. Wartości 
pojemności są różne: 1) Co = 0, 2) Co 5 Co kr, 3) Co = ŻCo kr, 4) Co = SCo kr» 
5) Co 5Cokr. Z przebiegów tych wynika, że zwiększenie pojemności do 
wartości C, kr może być korzystne, gdyż powoduje pewne skrócenie czasu 
narastania odpowiedzi układu. Zwiększenie pojemności ponad Co kr powo- 
duje, poza oscylacjami, pewne opóźnienie odpowiedzi i zwiększenie czasu 
jej narastania. Radykalne skrócenie czasu narastania odpowiedzi może 
nastąpić przy zmniejszeniu rezystancji generatora. Przebieg 5 reprezentuje 
krańcowy przypadek sterowania napięciowego; przebieg ten ma pseudo- 
oscylację o bardzo małej amplitudzie (ok. 0,05%/0). Pseudooscylacje i oscy- 
lacje mogą być znacznie większe w przypadku tranzystorów, dla których 
TęC je K ot. 

W pewnych szczególnych przypadkach (przy dużych wartościach Co i Ro 
i małych Ry, Cze) oscylacje odpowiedzi układu OC mogą być wyjątkowo duże 
i słabo tłumione, a nawet może dojść do wzbudzenia drgań ciągłych, jeżeli 
impedancja źródła ma charakter indukcyjny. Usunięcie lub zmniejszenie 
oscylacji może być dokonane przez zwiększenie stosunku rezystancji Rg 
i Ro, przez zmianę typu tranzystora lub przez włączenie na wejście pewnej 
dodatkowej pojemności. Dodatkowa pojemność na wejściu wywiera w przy- 
bliżeniu wpływ taki jak zwiększona pojemność Cjc, tzn. powoduje zmniej- 
szenie efektywnej wartości współczynnika m. 
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Są możliwe dwa sposoby włączenia dodatkowej pojemności, przedsta- 
wione na rys. 2-48: a) równolegle do wejścia i b) równolegle do rezystancji 
źródła lub jej części, jeżeli jest ona dostępna. W pierwszym przypadku 
nastąpi pewne zwiększenie czasu odpowiedzi układu, wskutek wstępnego 
całkowania sygnału wejściowego; w drugim przypadku czas odpowiedzi 
może nawet ulec zmniejszeniu. Możliwe jest również włączenie pojemności 
między bazę a emiter, jednak sposób ten powoduje zwiększenie impedancji 
wyjściowej układu w stanach przejściowych i nie jest godny zalecenia. 


Rys. 2-48. Dwa sposoby dołączenia dodatkowej pojemności Cę dla stłumienia oscy- 
lacji w odpowiedzi wtórnika emiterowego 


Jak już wspomniano, po doprowadzeniu na wejście skoku napięcia, 
zarówno prąd bazy jak i prądy emitera i kolektora w pierwszych chwilach 
znacznie przewyższają poziomy ustalone (rys. 2-49). Takie przebiegi prądów 
powstają przy obciążeniu pojemnościowym, gdy wskutek opóźnionej reakcji 
tranzystora nie występuje sprzężenie zwrotne i pojemność obciążenia 
w pierwszych chwiłach jest ładowana bezpośrednio ze Źródła sterującego 
wtórnik. Jeżeli rezystancja Ry jest mała, to prąd bazy w pierwszych chwi- 


Rys. 2-49. Przebiegi odpowiedzi wtórnika emiterowego z dużą pojemnością obciąża. 
jącą: a) przy Ic> ICmi b) przy IG < Im 
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lach jest bardzo duży, co powoduje chwilowo efekt przesterowania i nagro- 
madzenie w bazie ładunku przewyższającego ładunek ustalony, Nadmia- 
rowa wartość ładunku w bazie powoduje pseudooscylację w przebiegu 
prądu kolektora, który jest, jak wiadomo, w przybliżeniu proporcjonalny 
do wartości chwilowej ładunku w bazie (rys. 2-49a). 

Z niemonotonicznym przebiegiem prądu kolektora w odpowiedzi na skok 
napięcia wejściowego wiąże się szczególny rodzaj zniekształceń zboczą im- 
pulsu prostokątnego, jaki powstaje przy pracy wtórnika dużymi amplitu- 
dami na obciążenie pojemnościowe. Powstanie tych zniekształceń wyjaśnio- 
no na rys. 2-49b. Przy skokowej zmianie napięcia wejściowego zmierzają- 
cego w kierunku zatkania tranzystora wartość chwilowa prądu kolektora 
wskutek pseudooscylacji może stać się równa zeru. Ładunek wewnętrzny 
bazy jest w tej chwili również równy zeru, tj. tranzystor jest zatkany, Od 
tej chwili zmiany napięcia wyjściowego są określone procesem ładowania 
pojemności obciążenia Co. W typowym układzie przedstawionym na rys. 
2-50a napięcie wyjściowe od chwili zatkania tranzystora dąży do war- 


—Uc 


l bruję 


Rys. 2-50. Układy wtórników emiterowych: a) układ konwencjonalny; b) układ prze- 
ciwstawnie symetryczny 


>-+UĘe 


tości UEE ze stałą czasową Ro(Co+Cje). Tranzystor zostaje ponownie odetka- 
ny dopiero w chwili zrównania się napięcia wyjściowego z napięciem wej- 
ściowym; czas ten na ogół jest wielokrotnie dłuższy od czasu trwania zbocza 
impulsu przy liniowej pracy tranzystora w zakresie małych amplitud. 
Zniekształceń, wynikających z chwilowego zatkania tranzystora przy 
pracy dużymi amplitudami, można uniknąć przez obranie wartości skła- 
dowej stałej prądu kolektora Ic co najmniej równej największej przewi- 
dywanej wartości chwilowej składowej zmiennej prądu kolektora ICm (TYS. 
2-49). Przy równości Ic = ICm w pewnej „chwili wartość prądu kolektora 
jest równa zeru, co oznacza stan graniczny tranzystora między zatkaniem 
a przewodzeniem aktywnym. Jako kryterium stanu tranzystora obrano tu 
wartość prądu kolektora dlatego, że w każdej chwili ładunek wewnętrzny 
bazy jest do tego prądu proporcjonalny. Ściśle rzecz biorąc, ładunek w bazie 
jest proporcjonalny do tej składowej prądu kolektora, która reprezentuje 
przepływ nośników mniejszościowych przez bazę, a która na schemacie 
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zastępczym z rys. 1-48 jest oznaczona przez I.. Stosując zależności (1-111) 
i (2-86) oraz dotychczasowe oznaczenia, można uzyskać wyrażenie na prąd 
Is) 

1- sty, k,s(5) 1 
1-+st; Zo(s)  1-+-st; 
które można przy Zy(s) = Ro/1+SsRoC» przedstawić w postaci znormalizo- 
wanej 


(2-99) 


14(5) = a,(5) T;(5) = a;(5) 14(8) = «, E,(s) 


A + 


L(2) = o, 0 E (z) z, z, (2-99a) 


a zz. WASZE 
R, 3 (c— 2) (C—15) 
przy czym X3 = RoCowy. 

Jeżeli napięcie źródła sterującego ma charakter skoku jednostkowego, 
to przebieg prądu t(t) znajduje się podstawiając do (2-99a) Eg(x) = EG/x 
i dokonując odwrotnego przekształcenia Laplace'a, co prowadzi do wyra- 
żenia 


E, Ts(1-+ Ty X3) XX 13) 
zr _ G 2 13 , 1 2 X3 , 
tilt) = R |tt SEE exp (x, 0; £) -- — zi 1 exp (cy w; o] 
(2-100) 
Prąd i.(t) osiąga maksimum w chwili 
t; 1+1+X3 i 
tn= FEE TZER (2-101) 
Wartość maksymalna prądu IQ,, = ż(ć,.,) 
pi Bi 
, EG 1a | "2 o 
1q = a kaso | 1-0+1 2. eres 2-102 
Cm "R, 3 (12423) Tiiż. ( ) 


Wartość wyrażenia zawartego w nawiasach kwadratowych określa, ile 
razy maksymalny przyrost prądu kolektora Ic,, jest większy od ustalonej 
wartości przyrostu prądu kolektora określonego wyrażeniem znajdującym 
się przed nawiasem. 

W przypadku odpowiedzi aperiodyczno-krytycznej w wyrażeniach 
(2-101) i (2-102) występuje nieokreśloność, gdyż X, = X+ = «,. Dla tego przy- 
padku maksimum przyrostu prądu występuje w chwili 

tę 


z - (2-101a) 


tp = — 
i ma wartość 
E 

I =a—Ćk |- 1+1x, x.) ex (- ges) | 2-102 

Cm "R, 0 (1x, 1) exp T+1yzz | ( a) 
'fak więc, jeżeli składowe stałe prądu kolektora Ic są większe od wartości 
prądu IQ, określonych zależnościami (2-101) i (2-101a), to zniekształcenia 
dynamiczne, wynikające z chwilowego zatkania tranzystora, nie występują. 
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Ponieważ dopuszczalne wartości prądu stałego kolektora są ograniczone, 
praca wtórnika emiterowego ńa dużą pojemność obciążenia oznacza w prak- 
tyce przy szybkich przebiegach znaczne ograniczenie dynamiki układu. 
W takim przypadku może być zastosowany układ wtórnika emiterowego 
symetrycznego z tranzystorami przeciwstawnymi p-n-p i n-p-n (rys. 2-50b). 

W przenoszeniu sygnału wejściowego w zakresie napięć ujemnych bie- 
rze głównie udział tranzystor p-n-p, w przenoszeniu dodatnich — tranzystor 
n-p-n. Zniekształcenia dynamiczne zboczy impulsów nie występują, gdyż 
zawsze przynajmniej jeden z dwóch tranzystorów przewodzi aktywnie. Do- 
datkową zaletą układu jest to, że może on w zasadzie pracować przy zero- 
wych składowych stałych prądów kolektorów, przenosząc przy tym napię- 
cia zarówno dodatnie jak i ujemne. : 


2.4.1.4. Zastosowanie tranzystorów unipolarnych w układach wzmacniaczy. 
Tranzystory unipolarne odznaczają się szczególnie dużą rezystancją wej- 
ściową, która może być rzędu 109 ©Q w przypadku tranzystorów typu FET 
i rzędu 104 © w przypadku tranzystorów typu MOS. Ta właściwość tran- 
zystorów unipolarnych przesądza o ich zastosowaniu przede wszystkim 
w układach wejściowych, zwłaszcza w przypadku tranzystorów typu FET, 
które odznaczają się ponadto małymi szumami własnymi, W ten sposób 
tranzystory unipolarne znakomicie uzupełniają właściwości tranzystorów 
bipolarnych, których mała rezystancja wejściowa stanowi często poważne 
ograniczenie układowe. 

Niekorzystną cechą tranzystorów unipolarnych jest ich znaczna nieli- 
niowość (prąd drenu żależy w przybliżeniu kwadratowo od napięcia bramki) 
oraz duża wartość napięcia nasycenia charakterystyk drenowych. Współ- 
czesne tranzystory unipolarne odznaczają się na ogół mniejszymi częstotli- 
wościami granicznymi niż tranzystory bipolarne. Wszystkie te cechy pre- 
dysponują więc tranzystory unipolarne do zastosowania w układach wej- 
ściowych o niezbyt dużej częstotliwości granicznej, w których jest wyma- 
gana duża impedancja wejściowa przy małych amplitudach sygnału, ewen- 
tualnie w układach o silnym sprzężeniu zwrotnym. 

Jako wzmacniacze liniowe są stosowane najczęściej układy o wspólnym 
źródle oraz układy wtórnikowe o wspólnym drenie, natomiast układy 
o wspólnej bramce ze względu na małą rezystancję wejściową są stosowane 
rzadziej. . 

Na rysunku 2-51 przedstawiono układ wzmacniacza o wspólnym źródle, 
które jest analogiem wzmacniacza z lampą próżniową w układzie o wspól- 
nej katodzie. Wzmocnienie napięciowe układu w przybliżeniu małosygna- 
łowym przy Rg = 0 można wyrazić zależnością 


ue ea ae (2-103) 
Uy 1+sR,C; 
przy czym: 
Ro 
R, = 1+R, 94 ; C, = CtCgs FCyg 
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Rys. 2-51. Wzmacniacz z tranzystorem unipolarnym w układzie o wspólnym źródle: 
a) układ podstawowy; b) schemat zastępczy 


Dla zakresu małych częstotliwości wzmocnienie 
kua = —9m R, * —g„R, (2-104) 
przy czym przybliżenie to jest słuszne w zakresie wartości Ro ok. kilku do 
kilkunastu kiloomów, gdyż typowe konduktancje gda są małe, około 
10...200 LS. o 
Transmitancja (2-103) odpowiada transmitancji (2-10) układu całkują- 
cego, odpowiedź układu na skok jednostkowy napięcia wejściowego jest 
więc określona funkcją wykładniczą; czas narastania t„ odpowiedzi w za- 
kresie małych sygnałów można określić za pomocą stałej czasowej obwodu 
wyjściowego Twy 
= 220, = 2,2R,C, (2-105) 


W typowych warunkach rezystancja Źródła Ry, jakkolwiek na ogół 
znacznie mniejsza od rezystancji wejściowej Rwe tranzystora, może być sto- 
sunkowo duża. Wpływ rezystancji Rg na wartość wzmocnienia skutecznego 
w zakresie małych częstotliwości Kusy jest często do pominięcia, tj. 


kugo = kuo PŚ — szk 

uso u0 Ry+ Ry, u0 
jednak wpływ rezystancji Rg na czas narastania odpowiedzi układu jest na 
ogół wpływem dominującym. Rezystancja Rg tworzy bowiem na wejściu 
wraz z pojemnością wejściową układ całkujący o stałej czasowej często 
znacznie większej od stałej czasowej R;C,. Dla tego przypadku pojemność 
wejściowa Cwe w przybliżeniu może być określona zależnością 


Cyę (ky 1) CygtCy; (2-106) 
skąd stała czasowa obwodu wejściowego 
RR 
Wea (06) 5 RYC, (2-107) 


Twe 
Rt Ry, 
'Transmitancja kus(s) dla przypadku dużej rezystancji Rg może być 
w przybliżeniu określona następująco (zwe > Ztwy, Ry Ś Rys): 


R 1 1 
kus(5) = ——9- = Kus(8) 8 nr Rókuo (2-100) 
E, R, 1-FSRC,, 1--sRgCye 
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skąd czas narastania odpowiedzi układu na skok jednostkowy napięcia wy- 
nosi w przybliżeniu 


t, 2,2R,C,, (2-108) 


Jak z powyższych rozważań wynika, czas narastania odpowiedzi układu 
wzmacniacza może być duży, wielokrotnie większy od własnego czasu na- 
rastania określonego jako 


Cs Cyd, 

9m 

i "Dla przykładu, w przypadku tranzystora unipolarnego o danych: gm = 
== 2,5 mA/V, gd * 10 uŚ, Rgsżż100 MQ, Cga= 2,7 pF, Cg; = 2,3 pF, Cds = 
=2 pF, przy Ro=2 kQ, Rg=10 kQ i Co *Cy*3 pF, otrzymuje się: 
kuso 25 V/V, Twy = 15 ns, Twe © 215 ns, tj. czas narastania £nać0,5 Hs, co 
jest wartością znacznie większą od 2,2ty; = 11 ns. 

"Uzyskane zależności mają charakter przybliżony nawet w zakresie ma- 
łych sygnałów, w rzeczywistości bowiem pojemność wejściowa bramki sta- 
nowi wielkość rozłożoną, a nie skupioną, jak to przyjęto w schemacie za- 
stępczym przedstawionym na rys. 2-51. 

Linearyzację charakterystyki dynamicznej wzmacniacza z tranzystorem 
unipolarnym można osiągnąć w dwojaki sposób: przez zastosowanie ujem- 
nego sprzężenia zwrotnego lub — nieliniowego obciążenia, Przykład układu 
ze sprzężeniem prądowym przedstawiono na rys. 2-52a, gdzie oprócz rezy- 


2,26, = 2,2 - 


a qe h ask 


Rys. 2-52. Wzmacniacze z tranzy- 
storami unipolarnymi: a) układ ze 
sprzężeniem zwrotnym; b) układ 
z obciążeniem nieliniowym w po- 
staci tranzystora unipolarnego 


stancji Rs zastosowano pojemność C; umożliwiającą optymalizację odpo- 
wiedzi impulsowej układu, podobnie jak w przypadku układów z lampami 
próżniowymi oraz układów z tranzystorami bipolarnymi. Wzmocnienie na- 
pięciowe ku, takiego układu ulega zmniejszeniu, przy czym w przybliżeniu 


(2-109) 


Zmniejszeniu wzmocnienia można przeciwdziałać przez zwiększenie rezy- 
stancji R,, jeżeli to jest możliwe. 
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Na rysunku 2-52b przedstawiono układ z tranzystorami typu MOS. 
Tranzystor T; pracuje w układzie o wspólnej bramce, jego rezystancja wej- 
ściowa Ryes 4 1/gmę stanowi dynamiczne nieliniowe obciążenie dla tranzy- 
stora T; pracującego w układzie o wspólnym źródle. Wzmocnienie układu 
jest więc w przybliżeniu określone stosunkiem nachylenia charakterystyk 
obu tranzystorów 


Jmi 


kę FE — m1 Bweż F (2-110) 


Sm2 

Ponieważ wartości nachylenia gm i Jms są zależne od wartości chwilo- 
wej prądu płynącego przez oba tranzystory połączone szeregowo, można tak 
dobrać ich warunki pracy, aby w pewnym zakresie zmiany nachylenia były 
identyczne. Udaje się to uczynić w tym szerszym zakresie zmian napięcia 
drenu, im mniejsza jest wartość wzmocnienia kug. 

Omówienie optymalizacji obu układów z rys. 2-52 przekraczą zakres ni- 
niejszego opracowania; można je znałeźć w publikacjach [14, 15, 16] doty- 
czących teorii i zastosowania tranzystorów MOSFET. 

Podstawowy układ wtórnika z tranzystorem unipolarnym przedstawio- 
no na rys. 2-53, Wzmocnienie napięciowe ku, układu określa zależność 


— _ŚmPr_ _,_ Sm*Ro 
w 1+g„R,  1+g„R, 


Impedancja wejściowa wtórnika źródłowego może być w przybliżeniu 
przedstawiona przez równoległe połączenie rezystancji Rwe i pojemności Ce. 


Kl dla g„R,>1 (2-111) 


a) —Upo b) ę kę | 


Rys. 2-53. Wtórnik z tranzystorem unipolarnym: a) układ podstawowy; b) schemat 
zastępczy 


Rezystancja wejściowa może być jeszcze większa niż dla układu o wspól- 
nym źródle; określa ją zależność 
R gs (2-112) 
we * 1—kuo 
Przy Rg; rzędu 100 MQ i ku, =0,99, rezystancja Rwe, teoretycznie biorąc, 
może być rzędu 10 GQ, Uzyskiwane w praktyce wartości Rye są jednak na 
ogół mniejsze ze względu na pomijaną dotychczas rezystancję Rgg, charak- 
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teryzującą upływność między bramką a drenem, która nie ulega transfor- 
"macji. Transformacji ulegają natomiast pojemności międzyelektrodowe, 
wskutek czego pojemność Cye jest mniejsza niż w układzie o wspólnym 
źródle i wynosi 


Cyę = CysI—k,y) +Cgg (2-113) 


Przy dużej impedancji wejściowej impedancja wyjściowa Ry jest ma- 
ła i jest określona odwrotnością gm 


1 
Ry = 0 (2-114) 

W wielu przypadkach jest konieczne zastosowanie w układzie rezystan- 
cji Rg w celu ustalenia średniego potencjału bramki (na rys. 2-53a rezy- 
stancja ta jest zaznaczona linią przerywaną). Rezystancja Ry powinna być 
znacznie mniejsza od rezystancji Rgs, ze względu na prąd nasycenia złącza 
"bramki i możliwość jej depolaryzacji, zwłaszcza przy znacznych zmianach 
"temperatury. W tych układach rezystancja wejściowa układu jest, prak- 
tycznie biorąc, określona wartością Rg. Można jednak w tych przypadkach 
"zastosować układ z rys. 2-54a, w którym rezystancja Rg również zostaje 
objęta sprzężeniem zwrotnym typu „bootstrap” i ulega transformacji zgod- 
nie z zależnością (2-112). 


b) i 9— Upa 


Rys. 2-54, Układy wtórników unipolarnych o zwiększonej rezystancji 


Układ RsCs o dużej stałej czasowej dostarcza w tym układzie spadku 
napięcia polaryzującego bramkę względem źródła. W tym celu może być 
również wykorzystany układ z rys. 2-54b, w którym rezystancja Rg jest do- 
łączona do wyjścia przez dużą pojemność Cg, a do zasilania obwodu bramki 
zastosowano oddzielne napięcie z dzielnika Ry, R;. 

Niezmiernie rozpowszechnione są układy kombinowane wzmacniaczy, 
w których na wejściu występuje objęty silnym sprzężeniem zwrotnym tran- 
zystor unipolarny, a na wyjściu — tranzystor bipolarny w konwencjonalnym 
układzie. Na rys. 2-55 przedstawiono układy kombinowane wtórników 
o wartości wzmocnienia ściśle zbliżonej do jedności, o bardzo małej impe- 
dancji wyjściowej i dużej dynamice, W układzie z rys. 2-55ą większa część 
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Fls 


Rys. 2-55 Układy wtórnikowe kombinowane, z tranzystorami unipolarnymi i tran- 
zystorami bipolarnymi j 


prądu drenu płynie przez bazę tranzystora bipolarnego. Przez rezystancję 
obciążenia Ro płynie prąd wypadkowy prąd Io stanowiący sumę prądów 
drenu i kolektora i 


lI,=LtL = 14(1+K6,) = 1,6,K 
przy czym współczynnik K rozdziału prądu drenu między bazę tranzystora 
bipolarnego a rezystancję Rq może być bliski jedności. Układ taki jest od- 
powiednikiem układu wtórnikowego z tranzystorem unipolarnym o bardzo 


dużej wartości zastępczej konduktancji przejściowej gy, = gmf,K. Wzmoc- 
nienie układu 


KR 
POZNALI BB (2-115) 
1+g,89 KR, 
a rezystancja wyjściowa 
R AS MB 
R, —ĘK (2-116) 


Na przykład przy: gm = 2 MAVV, f, = 100, K= 0,8, Ro = 2 kQ uzyskuje 
się ku, = 0,997, Rvy = 60. 

W układzie tym również składowa stała prądu drenu płynie przez bazę 
tranzystora bipolarnego, w związku z czym w typowych warunkach albo 
prąd kolektora jest zbyt duży, albo prąd drenu jest zbyt mały. Modyfikację 
tego układu rozwiązującą to zagadnienie przedstawiono na rys. 2-55b, 
w którym przez umieszczenie w obwodzie emitera diody Zenera uzyskano 
to, że większa część składowej stałej prądu drenu płynie przez rezystan- 
cję Rg, która w tym układzie zostaje zwiększona, a większa część składowej 
zmiennej tego prądu — przez bazę tranzystora bipolarnego. Dodatkowa dio- 
da Zenera w obwodzie źródła ma na celu przesunięcie składowej stałej na- 
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pięcia wyjściowego oraz służy do zasilania bramki przez dzielnik złożony 
z dużych rezystancji Ry, Ry. 

Układy wtórnikowe z tranzystorami unipolarnymi mogą być budowane 
w postaci symetrycznej, z tranzystorami przeciwstawnymi. Stosowanie ta- 
kich układów zapobiega powstawaniu zniekształceń zboczy impulsów, ty- 
powych przy pracy dużymi sygnałami na obciążenie pojemnościowe. 


2.4.2. Obwody zasilające i stabilizacja punktu pracy tranzystorów 
bipolarnych 


2.4.2.1. Zasilanie potencjometryczne z elementami liniowymi. Sposób zasila- 
nia tranzystorów jest ściśle uzależniony od rodzaju i przeznaczenia układu, 
w jakim te tranzystory pracują. Przy projektowaniu obwodów zasilających 
zasadniczym celem jest zapewnienie określonego punktu pracy tranzystora 
przy uwzględnieniu dopuszczalnego rozrzutu i zmian temperaturowych je- 
go parametrów. Należy przy tym uwzględnić szereg dodatkowych czynni- 
ków, jak np. wpływ na wartość wzmocnienia, straty mocy itp. 

Na rysunku 2-56 przedstawiono typowe przykłady zasilania tranzysto- 
rów bipolarnych w układach potencjometrycznych. Do stabilizacji punktu 
pracy w układzie a) wprowadzono ujemne sprzężenie zwrotne prądowe (na 


c) 


+lc +Uge 


Rys. 2-56, Różne układy zasilania potencejometrycznego tranzystorów bipolarnych 


rezystancji Re), w układzie b) występuje ponadto sprzężenie zwrotne na- 
pięciowe, a sygnał zwrotny przechodzi na bazę z kolektora przez rezystan- 
cję Ry. Układ c) stanowi w zasadzie typ identyczny z układem a), z tym, że 
emited jest zasilany z dodatkowego źródła. Umożliwia to zwiększenie rezy- 
stancji emiterowej Re, przez co skuteczność sprzężenia zwrotnego znacznie 
się zwiększa. Możliwe jest również zasilanie obwodu bazy z oddzielnego 
źródła lub nawet z dwóch źródeł. 

Dla przebiegów wzmacnianych, a raczej dla ich składowych zmiennych, 
sprzężenie zwrotne nie występuje, jeżeli rezystancje realizujące sprzężenie 
zwrotne są blokowane dostatecznie dużymi pojemnościami. 

Ponieważ potencjometryczne systemy zasilania i stabilizacji cieplnej są 
zazwyczaj szeroko omawiane w literaturze specjalistycznej dotyczącej 
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wzmacniaczy, np. w [16], to w niniejszym punkcie rozważania zostaną ogra- 
niczone jedynie do rozpatrzenia układu zasilania przedstawionego na rys. 
2-56a. Schemat zastępczy dla składowych stałych tego układu przedstawio- 
no na rys. 2-57. Do tego samego schematu zastępczego można zresztą spro- 


. Bl 


Rys. 2-57, Schemat zastępczy układu za- 

Ue silania potencjometrycznego tranzysto- 

I = , z rów bipolarnych (n-p-n) 
p 


wadzić układ z rys. 2-56c, jeżeli baterię zasilania przeniesie się z obwodu 
emitera do obwodu bazy. W schemacie występuje napięcie Upsp, reprezen- 
tujące spadek napięcia na złączu emiterowym, oraz źródło prądowe (8+1) 
Ic, reprezentujące prąd zerowy kolektora w układzie OE. W układzie tym 
występuje również wypadkowa rezystancja obwodu zewnętrznego bazy dla 
prądu stałego 


= R, R _ (2-117) 
R,+ Ry 
oraz wypadkowe napięcie zasilania obwodu bazy UBB, które przy zasilaniu 
potencjometrycznym ze wspólnego źródła wynosi 
R R. 
U =U,,— 2 VU. 
BB Cc R,+- R» cc Ry 
(dla schematu zastępczego reprezentującego układ z rys. 2-56c napięcie to 
powinno być zwiększone o wartość UEE). 
Na podstawie schematu, metodą superpozycji, znajduje się prąd bazy 


(2-118) 


UgB—UB'E R. 
=— (BIS E 2-119 
8 R,+R;, © R,+R; ( ) 


przy czym Ry, = Ry ry. 


Eliminując z równania (2-119) prąd bazy za pomocą zależności 
1c =£fIg+(8+1) 14, (2-120) 
uzyskuje się podstawowe wyrażenia określające prąd kolektora 
R.+R; 


R.+R; Ugg_UBE 
b — BE 4(8+1 IQ (2-121 
(8+DR,+R,  R.+R, ś "BEDR.+R, 00 ©7120 


IĘ=8B 
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Wyrażenie (2-121) jest podstawą wszelkich rozważań dotyczących okreś- 
lenia i stabilizacji punktu pracy tranzystora, a szczególnie stabilizacji pod 
wpływem zmian temperaturowych wielkości ICę, Uprg i $. Przyrost prądu 
kolektora Alc, jaki występuje w wyniku zmian 1Cg, Ug:g i E 0 wartości AICy, 
AUgrz i AB, może być w przybliżeniu dla małych przyrostów oszacowany na 
podstawie różniczki zupełnej 


1 
Ię ES, Alcy— Sc, AUBE Seg a AŚ (2-122) 


Współczynniki stabilizacji Sc są określone przez pochodne cząstkowe wy- 
rażenia (2-121) w następujący sposób: 


R; 
BI R, +R, AE 5. 
Sęp = — C= (8+1) Bf 0. (2-123) 
Al  (8+0)R,+R; p b. 
R, 
BI S-; 
Scu C- gl -(2-124) 


(2-125) 


Współczynniki Sc zależą od stosunku rezystancji Re i Ry oraz od ich war- 
tości. Dla granicznych stosunków rezystancji wartości tych współczynników 
są określone następująco: 


R | +1 . 
przy — *->0 S.=B+1 | S «BFI, S,=1 
R, ci B i cu R; cR 
R, 1 | 1 
przy ——- + 00 S.=l S NE 
R; e | oe, | 8 8+1 


Z uzyskanych zależności wynika, że dla dobrej stabilizacji prądu kolek- 
tora stosunek rezystancji Re i Ry powinien być duży (co wystarcza w przy- 
padku zmian prądu pochodzących od zmian Ic, i f), a ponadto powinną być 
możliwie duża suma obu tych rezystancji (co jest korzystne przy stabiliza- 
cji zmian prądu wywołanych zmianami Ugprg). 

Wyrażenie (2-122) nie jest dokładne, jeżeli zmiany prądu i parametrów 
są duże, np. pod wpływem znacznego wzrostu temperatury. Jeżeli następuje 
zmiana wartości ICg, Ugrg, i 1 na wartości ICgz, Uprgę i fa, to na podsta- 
wie zależności (2-121) można zmianę prądu Ic określić dokładniej, w postaci 


Alg m Ba. 8, RR; 
11 Bi B,R.+R. 


AU grp 
12 (83 R.+R;) 


R,+R; Alcgo 


+ = 
$ Bą R.+Ry 1c1 


+8; - 
(2-126) 
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przy czym: 
Alt 7 Ice Icuu* AUpg = UBigs—UBrEui 

Zależność (2-126) może być podstawą obliczeń rezystancji układu, jeżeli 
są znane rozrzuty i zmiany wartości Icy, Uprg i 6, występujące np. pod 
wpływem zmian temperatury. Kolejność obliczeń może być następująca: 
przy znanych wartościach napięcia zasilającego Ucc i prądu Ic;, dla da- 
nego zakresu temperatury, ustala się z danych katalogowych rozrzuty 
i przyrosty ICy, Upry i E oraz wybiera się pożądany stopień stabilizacji prą- 
du (przyrost AIC). Następnie zakłada się wstępnie wartość rezystancji Re, 
biorąc pod uwagę dopuszczalny spadek napięcia na tej rezystancji (zwykle 
ok, 10..20%/6 wartości Ucc) oraz pożądany stopień stabilizacji. Dalszym kro- 
kiem jest wyznaczenie rezystancji Ry z zależności (2-126) 


AUp, 

Alg=Alq,= Sowa ; 
R, =- rm EA. Tor (2-127) 
ś c, f-6 7-9 


Rozdział rezystancji Ry na Ry i Rę-wymaga zastosowania dodatkowej za- 
leżności; może nią być np. wyrażenie na napięcie bazy 


R 
Up = IĘR,+Uppt gr, = Ugo sy —IgR, (2-128) 


z którego po przekształceniu otrzymuje się 


U 
R, = > z: =, = =-— — Ry (2-129) 
= — ((8+1)R,+Ry+r,l— + (R,+R, 1,0 +Upp 


Wartość Rą można wyznaczyć na podstawie zależności (2-117). 

W zależności (2-129) można podstawić zespół wartości IC, IC, A, 4, Uprp 
odnoszący się do najniższej temperatury, np. IC; IC, fa, 44, Ugrgą* 

Przy braku dokładnych danych określających przyrosty temperaturo- 
we ICy, Uprpi £ można je wyznaczyć orientacyjnie. W przybliżeniu prąd ICo 
podwaja się co 1090 w przypadku złączy germanowych i co ok. 159C 
w przypadku złączy krzemowych. Prąd zerowy Ico(T3) dla temperatury Tą 
można więc wyznaczyć, jeżeli jest znany prąd zerowy Icy(T;) dla tempera- 
tury Ty 


Ięg(T+) = Ig,(T) 2727TDITO . (2-130) 


przy czym Ty — przedział temperatury, w którym prąd zerowy podwaja się. 

Napięcie Up.p przy stałym prądzie emitera zmniejsza się w przybliże- 
niu liniowo ze wzrostem temperatury, z szybkością —2,4 mV/?C dla złączy 
germanowych oraz z szybkością od —1,5 mV/?C do —2,8 mV/?C dla złączy 
krzemowych. 
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Najtrudniej jest określić przyrost temperaturowy 8. W wielu przypad- 
kach przy niezbyt dużych temperaturach wartość f w zakresie średnich 
prądów zmienia się z szybkością rzędu 1...2%e/9C. 

W zakresie niezbyt wysokich temperatur główny wpływ na zmianę 
punktu pracy tranzystora zachodzi poprzez Uprg i £. Wpływ Icy w przy- 
padku tranzystorów krzemowych na ogół może być pominięty, gdyż prądy 
zerowe złączy krzemowych są o dwa do trzech rzędów wartości mniejsze 
niż dla złączy germanowych. 


Przykład 2.2. Zaprojektować zasilanie potencjometryczne tranzystora w u- 
kładzie z rys. 2-56a. W zakresie zmian temperatury 0*...75%C przyrost prą- 
du kolektora o nominalnej wartości Ic =1 mA nie powinien być większy 
od AIc = 0,1 mA (10%). Zasilanie jednobateryjne, Ucc = 12 V. W tempe- 
raturze 09C wartości parametrów zależnych od temperatury wynoszą: ICg = 
=] pA, UBEP+ = 0,68 V, 6, = 250; odpowiednio wartości tych parametrów 
przy maksymalnej temperaturze pracy wynoszą: ICye = 100 pA, UBEP+ = 
= 0,53 V, fa => 450. 

1. Zakłada się Ug= IgRe=2V, tj. Re =2 kQ 

2. Wyznacza się przyrosty AICy, AUBeEP: 


Mlco = Icoz— TCua FE Icoe 5 100 PA 
AU gęp = |Upępą—U pipi: — 0,68—0,53 = 0,150 V 


3. Na podstawie (2-127) wyznacza się Ry (podstawiając np. wartości prą- 
rów w |uA, napięcia w mV, rezystancji w kQ) 


AU 
MIG—Alg= a w 
R, < - €ż -R = 
| SERC NS ai" 
A=" oBa Bf, © 
100— 0,0001 — -F0. 
= 2 2 = 32 kQ 


0,0001 = 1 09 + S50—280_ a 
450 250 + 450 
4. Korzystając z zależności (2-129) oblicza się R, (przy pominięciu Ic,) 


REL: UccR 12 :32 
SACZ a 1 
a [(6,+1) R.+Ryl-+U ppp —=——— (251 + 2432) +-0,68 
1 


= 137 kQ 
250 


5. Oblicza się wartość R; 
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6. Sprawdza się wyniki obliczeń, obliczając np. prąd Ic» (z pominięciem 
prądu Icy) na podstawie uproszczonej zależności (2-121): 


U BB UBEP. R, 32 
Im ERC; Ugą= Ugc ję = 12m =28V 
R,+ — 
8, 
2,80—0,53 _ 
lg = ARESSE Y TÓW 1,096 mA Z Icg max 
2+—— 
450 


2.4.2.2. Zasilanie potencjometryczne z elementami nieliniowymi. Stabiliza- 
cja punktu pracy tranzystora bipolarnego w układzie potencjometrycznego 
zasilania z rezystorami liniowymi jest stosunkowo mało Skuteczna. Zwięk- 
szenie skuteczności stabilizacji liniowej jest możliwe przez zwiększenie re- 
zystancji w obwodzie emitera, z ewentualnym zastosowaniem dodatkowego 
źródła emiterowego, co prowadzi w istocie do prądowego zasilania obwodu 
emitera i jest nieekonomiczne. 

Znaczne zwiększenie skuteczności stabilizacji jest możliwe przy zasto- 
sowaniu elementów nieliniowych. Przykłady układów ze stabilizacją nieli- 
niową przedstawiono na rys. 2-58. Na rys. 2-58a przedstawiono stabilizację 


a) | + c) Łuc 


Rys. 2-58. Schematy zasilania potencjometrycznego z zastosowaniem elemntów nie- 
liniowych: a) układ z diodą; b) układ z szeregowym połączeniem diod i rezystancją 
emiterową; c) układ zasilania zrównoważonego 


za pomocą przewodzącej diody, której napięcie zmienia się identycznie 
z temperaturą, jak napięcie UBEp tranzystora. Udoskonalony układ tego 
typu przedstawia rys. 2-58b, gdzie zastosowano kilka diod połączonych sze- 
regowo, co umożliwiło podwyższenie napięcia na bazie i zastosowanie rezy- 
stora Rę. Stabilizacja w układzie następuje dzięki zmieniającemu się z tem- 
peraturą spadkowi napięcia na przewodzących diodach oraz dzięki sprzę- 
żeniu prądowemu w emiterze na rezystorze Re. Schemat zastępczy tego 
układu może być w zasadzie sprowadzony do schematu zastępczego przed- 
stawionego na rys. 2-57, przy tym napięcie Ugg występujące w tym sche- 
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macie należy zwiększyć o wartość Up R mu „tj. zamiast zależności (2-118) 
1 2 


" zastosować zależność 


st. | (2-131) 


Dla stabilizacji prądu w tym układzie istotna jest zależność temperaturowa 
spadku napięcia UD na przewodzących diodach w obwodzie bazy, Zależność 
tę uwzględnia się przez wprowadzenie zamiast przyrostu AUBg napięcia 
AUpE wyrażonego przez 


AUpg = AUpy=AUp FH 


(2-132) 
R, + Re 


(wartości AUpgg, AUpE reprezentują wartości bezwzględne zmian tempera- 
turowych napięcia baza-emiter i napięcia na diodach D;—D>). 

Z zależności (2-126) i (2-132) wynika, że można przez odpowiedni dobór 
liczby diod n i rezystancji R,, R, skompensować całkowicie zależność prądu 
od zmian temperaturowych napięcia UBe. Np. jeżeli zastosowano m diod 
o zmianach temperaturowych spadku napięcia identycznych że zmianami 
spadku napięcia na złączu emiterowym, tj. jeżeli AUp = nAUBe, to drugi 
składnik sumy (2-126) staje się równy zeru, gdy zostaje spełniony warunek 


Res: (2-133) 


(przy dwóch diodach Ry =R3;). 

Zamiast szeregowo połączonych diod przewodzących może być zastoso- 
wana dioda Zenera o ujemnym współczynniku temperaturowym, 

W układach scalonych szeroko są stosowane tranzystory zamiast diod, 
w połączeniu (rys. 2-58c) zasilania zrównoważonego temperaturowo. W ukła- 
dzie zrównoważonego zasilania z rys. 2-58c oba napięcia baza-emiter są jed- 
„nakowe. Jeżeli oba tranzystory są identyczne i mają identyczne temperatury, 
to IC; = IC». Prądy Icy i Icz są w tym układzie stabilizowane, a mechanizm 
stabilizacji polega na „odbieraniu” prądu bazy tranzystora Ty przez kolek- 
tor tranzystora T; przy wystąpieniu ogólnej tendencji do wzrostu prądów. 

Ulepszony układ zrównoważonego zasilacza przedstawiono na rys. 2-59. 
"Tranzystor Tsę ma tu nieco lepsze warunki pracy dzięki zwiększeniu napię- 
cia kolektora o spadek napięcia na rezystancji Ry'. Zakłada się, że tranzy- 
story są identyczne, podobnie Ry" = R;. Ponieważ bazy są zasilane z tego 
samego punktu 4, prądy bazowe są identyczne, tj. IB, = IBę = IB. Prąd ko- 
lektorowy można wyznaczyć z równania 


Ucc = UgEp' Ip R,+(Ic+ 21p) R, (2-134) 
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z którego, przy Ic =fJB i przy uwzględnieniu, że f,1, 6 R, R; 
Ucc >? UBEP, uzyskuje się 


__Ucc-UBep__„, Ucc_UBep „ Ucę 


: 3 
2 R» R, R; 
Tego" | Ryk” 
( a Pr p, 


(2-135) 


Zmiany prądów Ic;, Ic pochodzące od zmian UgBgp oraz Po są w tym 
układzie niewielkie dzięki silnemu ujemnemu sprzężeniu zwrotnemu, wyni- 
kającemu z wykorzystania zdolności wzmacniających tranzystora T'%. 

Takie i podobne układy zrównoważonego zasilacza są szeroko wykorzy - 
stywane we wzmacniaczach operacyjnych monolitycznych. 


Flhc 


kj 


—Uęe 
Rys. 2-59. Zmodyfikowany Rys. 2-60. Układy dynamicznych źródeł sta- 
układ zasilania zrównoważo- łoprądowych: a) układ emitujący prąd dla 
nego ujemnych napięć u,,; b) układ absorbujący 


prąd dla dodatnich napięć Uch 


2.4.2.3, Dynamiczne źródła stałoprądowe. W wielu układach, jak np. we 
wzmacniaczach różnicowych, układach kształtowania liniowych przebiegów 
napięciowych, są stosowane źródła o stałej wydajności prądowej. W reali- 
zacji dynamicznej źródła takie mogą być utworzone z podstawowych ukła- 
dów zasilających, w których tranzystor pracuje w stanie aktywnym z tzw. 
otwartym kolektorem (rys. 2-58b) lub drenem. Przykłady realizacji źródeł 
prądowych emitujących i absorbujących prąd przedstawiono na rys. 2-60. 
Aby uzyskać dużą stałość prądu kolektora, z reguły stosuje się stabilizację 
nieliniową obwodu bazy i emitera, np. wykorzystując diody Zenera skom- 
pensowane temperaturowo odpowiednio do zmian temperaturowych napię- 
cia baza-emiter. Zakres zmian napięcia kolektora jest ograniczony z jednej 
strony przez możliwość nasycenia tranzystora przy zrównaniu się napięcia 
kolektora z napięciem bazy, a z drugiej strony — napięciem przebicia złą- 
cza kolektorowego. Impedancja wyjściowa takich układów jest duża, przy 
dużych rezystancjach R.?>l/ge jest zbliżona do impedancji wyjściowej 
układu OB. 
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2.4.3. Zniekształcenia wierzchołka impulsu przy sprzężeniu pojemnościowym 


Przy łączeniu różnych układów elektronicznych stosuje się powszechnie 
sprzężenie pojemnościowe, które wskutek separacji składowych stałych na- 
pięć i prądów poszczególnych układów ułatwia tworzenie większych syste- 
mów. Zaletą sprzężenia pojemnościowego jest to, że nie wnosi ono ograni- 
czenia od strony większych częstotliwości, ujemną jego stroną jest nato- 
miast naturalne tłumienie powolnych zmian w przenoszonym sygnale. Przy 
przebiegach impulsowych sprzężenie pojemnościowe powoduje zniekształ- 
cenia płaskich części impulsów; w przypadku impulsów prostokątnych znie- 
kształcenia tego typu są nazywane zwisem wierzchołka impulsu. Jak stwier- 
dzono w p. 2.21, zwis z jest wprost proporcjonalny do czasu trwania impul- 
su tw i odwrotnie proporcjonalny do stałej czasowej obwodu sprzęgającego z. 

W typowym układzie wzmacniającym (rys. 2-61) pojemności sprzęgające 
są zastosowane na wejściu i na wyjściu. Prócz obu pojemności sprzęgają- 
cych, w wytwarzaniu zniekształceń wierzchołka bierze udział duża pojem- 
ność Cy'”, blokująca część Rę' rezystancji Re, zastosowanej w celu stabilizacji 
punktu pracy tranzystora, natomiast można pominąć wpływ małej pojem- 
ności C2, wprowadzonej w celu zmniejszenia czasu narastania odpowiedzi 
układu. 


+Uęc 


Rys. 2-62. Cząstkowe schematy zastępcze ob- 
wodów wzmacniacza przedstawionego na 
Rys. 2-61. Całkowity schemat stop- rys. 2-61: a) obwód wejściowy; b) obwód 
nia wzmacniacza w układzie OE wyjściowy 


Gdy w wytwarzaniu zwisu bierze udział kilka ogniw pojemnościowych, 
łączny zwis z w przypadku małej jego wartości (co jest typowe, gdyż zwy- 
kle z < 0,2) może być w przybliżeniu określony sumą zwisów wytwarzanych 
oddzielnie przez każde ogniwo. W przypadku układu z rys. 2-61 


z=z,t2, tz (2-136) 


przy czym zb, Zc, Że — zwisy charakteryzujące obwody bazy, kolektora 
i emitera. 
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Do obliczenia zwisu 2% i ze można korzystać z zależności (2-4). Stałe cza- 
sowe % i tc są określone jako iloczyny odpowiednich pojemności i sumy 
rezystancji w obwodzie po obu stronach pojemności, przy czym każdorazo- 
wo przyjmuje się, że pozostałe stałe czasowe są nieskończenie duże. Tak 
więc, na podstawie cząstkowych schematów zastępczych obwodów wejścio- 
wego i wyjściowego (rys. 2-62) można wyznaczyć zwisy % i zc: 


t t, 


2 = ÓW, (2-137a) 
R,R, 
; — W 4R.)C, 
R„+R,, 
t t, 
z = > 4 — LLL (2-137b) 
j SZ ć 
R„„tR. 


przy czym 


z. 1 LA 
Ry = Bf +B, |+ryi R, 00 
e ż 
Zwis wytwarzany w obwodzie emitera ma nieco inny charakter, Zwis 
ten powstaje wskutek tego, że w odpowiedzi na skok napięcia wejściowego 
prąd bazy po początkowym skoku o wartość ię(0) (rys. 2-63) maleje wykład- 


Rys. 2-63. Cząstkowy schemat zastępczy obwodu wejściowego z uwzględnieniem po- 
jemności c (a); przebieg prądu bazy w tym obwodzie przy skokowej zmianie na- 
pięcia źródła (b) 


niczo do pewnej wartości żę(90) > 0. Wartość ży(0) > żpę(oo) odpowiada małej 
efektywnej rezystancji wejściowej R., <Ry, =5, (7 +R + ry) Hry. 
W pierwszej chwili bowiem rezystancja R;' jest, praktycznie biorąc, zwarta 
przez dużą pojemność C;' (pojemność C;, jako bardzo mała, nie ma wpływu 
na wartość zwisu). Na podstawie schematu zastępczego z rys. 2-62a można 
ustalić przebieg prądu bazy 


t 
i,(t) = [ż,(0)—ż,(0)] exp (- 2) +iy(c0) (2-138) 
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oraz wartość zwisu zę dla czasu ty Ś re 


z > 40-46) baw z 
ż 1,00) R.R, Pia 
R "ARIS 
gł 
z: ga 08 - (2-137c) 
R,R 1 Ty 
5 g ib NSELSNĘ [7 
| BYRJ+R„) | de 8 "| 


Jak widać, wartość zwisu ze w pierwszym przybliżeniu nie zależy od war- 
tości rezystancji R”. 

Jeżeli zwis jest mały, to jego wartość może być również wyznaczana 
przy zastosowaniu pewnej zastępczej stałej czasowej r», a mianowicie 


t 
z= (2-139) 
w 
przy czym: 
1 1 1 1 
no cą bia ke (2-140) 
1 R, R, [4 
z = —— + R, | —— (2-141) 
Tę ( R.+R, A 'A 


Sprzężenie pojemnościowe, poza zniekształceniami wierzchołka impulsu, 
może również powodować inne rodzaje zniekształceń, zwłaszcza przy dużej 
amplitudzie sygnału wzmacnianego, gdy zakres liniowej pracy wzmacniacza 
nieznacznie tylko przekracza wartość międzyszczytową przebiegu wzmac- 
nianego. Może wówczas nastąpić przesunięcie przebiegu wzmacnianego w za- 
kres nieliniowej pracy wzmacniacza, np. wskutek zmiany wartości współ- 
czynnika wypełnienia ciągu impulsów stanowiących przebieg wejściowy, 
gdyż przy sprzężeniu pojemnościowym przenoszone przebiegi są tak przesu- 
wane, aby średnia ich wartość była równa zeru. Tego rodzaju zniekształce- 
niom można w niektórych przypadkach zapobiec przez zastosowanie w ob- 
wodzie wejściowym diody w układzie przylegania. 

Przy sprzężeniu pojemnościowym występuje zjawisko tzw. blokady 
wzmacniacza, gdy zostaje on chwilowo przesterowany sygnałem o amplitu- 
dzie znacznie przekraczającej zakres liniowej pracy wzmacniacza, Wskutek 
naładowania się pojemności sprzęgających, tranzystory ulegają zatkaniu na 
okres rozładowania pojemności, na ogół znacznie dłuższy od czasu przeste- 
rowania. Zjawisko blokady wzmacniacza można znacznie zmniejszyć przez 
zastosowanie odpowiednich diodowych układów ograniczających i ułatwia- 
jących rozładowanie pojemności. 
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2.5. Układy wzmacniające scalone 


2.5.1. Wzmacniacze scalone prądu stałego, ich podstawowe układy 
zastępcze i parametry techniczne 


Wśród wytwarzanych układów scalonych liniowych dominującym rodzajem 
są scalone wzmacniacze prądu stałego, zwane potocznie wzmacniaczami ope- 
racyjnymi, Wzmacniacze te są szeroko stosowane w układach automatyki, 
techniki impulsowej i cyfrowej, przy tym są wykorzystywane nie tylko ich 
właściwości jako układów liniowych, lecz również właściwości nieliniowe, 
w celu tworzenia układów ograniczających, porównywania napięcia, gene- 
racji itp. Zagadnieniom teorii i zastosowania wzmacniaczy operacyjnych są 
poświęcone liczne opracowania monograficzne [16 do 23]. 

Podstawowe pojęcie wzmacniacza operacyjnego odnosi się do wzmacnia- 
cza napięciowego prądu stałego odwracającego fazę sygnału, o dużym i sta- 
bilnym wzmocnieniu, dużej impedancji wejściowej i małej impedancji wyj- 
ściowej (rys. 2-64a). Współczesne pojęcie wzmacniacza operacyjnego jest 
znacznie rozszerzone w stosunku do pojęcia podstawowego, gdyż dotyczy 


c) 


| >w 


Rys. 2-64. Oznaczenia schematowe 

wzmacniaczy operacyjnych: a) 

układ o jednym wejściu odwraca- 

jącym fazę; b) układ dwuwej- 

Ściowy; c) układ dwuwejściowy 
i dwuwyjściowy 


Uwe 2 


Rys. 2-65. Sterowanie wzmacniacza różnico- 

wego: a) układ podstawowy; b) układ z roz- 

dzieleniem sygnałów wejściowych na skła- 
dową wspólną i składowe różnicowe 


układu wzmacniacza prądu stałego o dwóch symetrycznych wejściach typu 
różnicowego. Z jednego wejścia jest możliwe odwrócenie fazy sygnału 
wzmacnianego (na rys. 2-64b,c wejście odwracające fazę jest oznaczone 
przez ,„—”), z drugiego wejścia uzyskuje się wzmocnienie bez odwracania 
fazy (oznaczone przez ,„+”). Wyjście (asymetryczne) jest w typowych ukła- 
dach pojedyncze, są jednak wytwarzane również układy o dwóch wyjściach 
typu różnicowego. Przyjmuje się przy tym za zasadę, że zerowym potencja- 
łem na wejściach powinien odpowiadać zerowy potencjał wyjściowy, co 
ułatwia zarówno kaskadowe bezpośrednie łączenie układów operacyjnych 
jak i stosowanie bezpośredniego sprzężenia zwrotnego, bez użycia konden- 
satorów o dużej pojemności stosowanych do oddzielenia składowych stałych. 

Podstawowy ukłąd sterowania wzmacniacza operacyjnego różnicowego 
przedstawiono na rys. 2-65a. Napięcie wyjściowe u„y zależy zarówno od 
napięcia uwe, jak i od napięcia wywe, przy tym charakter tej zależności jest 
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złożony, gdyż w układzie występują nieliniowości i bezwładności elementów 
wzmacniających. 

Podstawowe parametry wzmacniacza operacyjnego w przybliżeniu linio- 
wym są wyznaczane w układzie jak na rys. 2-65b, gdzie w obwodzie wej- 
ściowym wydzielono składową Uw wspólną dla obu sygnałów wejściowych 
(sygnał rodzaju wspólnego) oraz składowe różnicowe U;, U, Układ ten jest 
całkowicie równoważny układowi z rys. 2-65a. Traktując napięcia jako przy- 
rosty napięć stałych, można wyznaczyć dwa rodzaje wzmocnienia — dla 
sygnału różnicowego (ku) i dla sygnału rodzaju wspólnego (Kuw). 

Wzmocnienie sygnału różnicowego ku (zwane dalej w skrócie wzmóc- 
nieniem) jest określane przy stałej wartości sygnału rodzaju wspólnego 

wy Uo | 


AU 
- = | (2-142) 
AUyez_AU pe: U+—U, Ujy=const 


Wzmocnienie sygnału rodzaju wspólnego ku„ jest określane przy zero- 

wych wartościach U;, U, (tj. gdy Uwe, = Uweg F Uwe) 
kuw = OE (2-143) 
AU we Uw 

W idealnym wzmacniaczu różnicowym sygnał rodzaju wspólnego powinien 
być całkowicie stłumiony, tj. dla idealnego wzmacniacza różnicowego Kuw = 
== (0, Dla oceny jakości wzmacniaczy rzeczywistych jest określany współ- 
czynnik tłumienia sygnału rodzaju wspólnego T (ang. — CMRR — Common 
Mode Rejection Ratio), jako stosunek wzmocnień kuy i ku 


ku 


q=Kuw_ (2-144) 
ku 

Współczesne wzmacniacze operacyjne scalone odznaczają się wartościa- 
mi ku rzędu 103...105, przy T' rzędu 10—5. Współczynnik T jest często poda- 
wany w decybelach. 

W rzeczywistych układach określone wyżej parametry są funkcjami 
punktu pracy wzmacniacza i są zależne od częstotliwości. 

Nieliniowość układu jest charakteryzowana przede wszystkim przez 
charakterystykę przejściową statyczną dla sygnału różnicowego U;+—U1 
(rys. 2-66). Określa się przy tym, dla jakiego zakresu wartości sygnału ro- 


Rys. 2-66. Charakterystyki przejściowe statyczne wzmacniaczy operacyjnych: a) cha- 
rakterystyka symetryczna układu idealizowanego; b) charakterystyki układu rze- 
czywistego 
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dzaju wspólnego Uw, traktowanego jako napięcie stałe, możliwe jest wzmac- 
nianie sygnału różnicowego oraz ewentualne zmiany charakterystyki pod 
wpływem napięć zasilających, temperatury, wartości sygnału Uw itp. Po- 
nieważ charakterystyka rzeczywistego układu jest zwykle asymetryczna 
i nie przechodzi dokładnie przez środek układu współrzędnych (rys. 2-66b), 
dla części liniowej charakterystyki określane są wartości górne i dolne po- 
ziomu napięć wejściowego (Umax, Umin) i wyjściowego (Uo max, Uo min) (lub 
zakresy maksymalnych zmian tych napięć) oraz napięcia niezrównoważenia 
na wejściu i na wyjściu (UN, UoN). 

Wejściowe napięcie niezrównoważenia UN określa się jako taką wartość 
napięcia sygnału różnicowego na wejściu, przy którym napięcie wyjściowe 
jest równe zeru. Jest to jeden z najważniejszych parametrów wzmacniaczy 
prądu stałego. 

Wyjściowe napięcie niezrównoważenia UoN określa się jako taką war- 
tość napięcia wyjściowego, która odpowiada zerowej wartości napięcia syg- 
nału różnicowego na wejściu. 

Przy aproksymacji liniowej charakterystyki wartości bezwzględne na- 
pięć UoN i UN pozostają w stosunku określonym wartością ku. Zwykle jed- 
nak wartość UN jest znacznie większa od zakresu liniowego charakterystyki 
przejściowej (rys. 2-66b, linia przerywana) i dlatego wielkości UgoN i UN są 
określane oddzielnie. 

Oprócz napięciowych sygnałów niezrównoważenia określa się również 
wejściowy prąd niezrównoważenia IN, jako różnicę roboczych prądów wej- 
ściowych określających punkt pracy stopnia wejściowego, przy zerowym na- 
pięciu wyjściowym. Określenie tego prądu i jego dryfu temperaturowego 
jest ważne w przypadkach sterowania układu przez duże rezystancje, gdyż 
wprowadza on wówczas poprzez spadki napięć dodatkowy sygnał niezrów- 
noważenia napięciowego. 

Całkowity schemat zastępczy wzmacniacza operacyjnego w liniowym 
przybliżeniu małosygnałowym przedstawiono na rys. 2-67. W obwodzie wyj- 
ściowym występuje szeregowe połączenie źródeł sygnału różnicowego, Syg- 
nału rodzaju wspólnego i sygnału niezrównoważenia oraz impedancji wyj- 
ściowej. Impedancja wyjściowa jest zwykle rzędu 50...200 Q. Niekiedy wy- 
stępuje w schemacie zastępczym wyjściowa indukcyjność szeregowa, której 
istotny wpływ zaznaczyć się może jednak dopiero w zakresie wielkich czę- 
stotliwości przy niektórych rodzajach silnego sprzężenia zwrotnego i przy 
obciążeniu pojemnościowym. i 

W obwodzie wejściowym schematu zastępczego występuje połączenie 
trzech impedancji — indywidualnych impedancji wejściowych dla ' sygnałów 
rodzaju wspólnego, reprezentowanych przez dwójniki R,C,, RC, (zwykle 
R, =R,, C, = Cs) oraz impedancji różnicowej reprezentowanej przez dwój- 
nik RygC ję. Zwykle rezystancje wejściowe dla sygnału rodzaju wspólnego są 
bardzo duże (np. rzędu 300 M£) i mogą być pominięte wobec rezystancji 
różnicowej. Również wartości rezystancji różnicowej Ry są stosunkowo du- 
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że (rzędu 0,1...1 MQ) i dlatego w typowych warunkach sterowania ze źródeł 
o malej impedancji rezystancje wejściowe mogą być pominięte. 

W obwodzie wejściowym występują źródła prądowe reprezentujące prą- 
dy robocze Ip stopnia wejściowego (w układach bipolarnych rzędu 0,1...50 nA) 
oraz prąd niezrównoważenia IN, który może mieć wartość rzędu 20%/0 war- 
tości prądów wejściowych. 


Rys. 2-67. Schemat zdstępczy wzmacniacza operacyjnego w przybliżeniu liniowym 


Oprócz podstawowych parametrów wchodzących do schematu zastęp- 
czego wzmacniacza operacyjnego, występuje szereg innych danych technicz- 
nych, określających wartości dopuszczalne napięć zasilających i sterują- 
cych, dopuszczalne obciążenie wyjścia, zmienność parametrów od tempera- 
tury, moc zasilania itp. 

Do ważnych parametrów należy współczynnik zmian napięcia niezrów- 
noważenia od zmian napięcia zasilającego Ty (ang. SVRR — Supply Voltage 
Rejection Ratio), określany jako stosunek przyrostu wejściowego napięcia 
niezrównoważenia, spowodowanego przyrostem napięcia zasilającego, do 
wartości przyrostu napięcia zasilającego. Współczynnik ten może mieć war- 
tość rzędu wartości współczynnika T. 

Bardzo istotne znaczenie mają parametry dynamiczne wzmacniaczy 
operacyjnych, ze względu na możliwości kształtowania różnych charaktery- 
styk częstotliwościowych i impulsowych poprzez zewnętrzne obwody sprzę- 
żenia zwrotnego. Możliwości i warunki kształtowania różnych charaktery- 
styk częstotliwościowych są określane w danych katalogowych wzmacnia- 
czy, przy tym szczegółowo są określane dane specjalnych obwodów kom- 
pensacyjnych, jakie zewnętrznie powinny być dołączone w celu uzyskania 
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płaskiej charakterystyki częstotliwościowej i zapewnienia stabilności wzmac- 
niacza. 

Wobec dużego wzmocnienia, liniowa część charakterystyki wzmacnia- 
czy operacyjnych jest pardzo wąska, co przyczynia się do tego, że nawet przy 
małych sygnałach układy te łatwo ulegają przesterowaniu. Przesterowanie 
jest trudniejsze w przypadku zastosowania silnego zewnętrznego sprzęże- 
nia zwrotnego ujemnego, powodującego zmniejszenie wzmocnienia wypad- 
kowego i rozszerzenie liniowej części charakterystyki. W szybkich sygna- 
łach impulsowych zewnętrzne sprzężenie zwrotne może być jednak stosun- 
kowo mało skuteczne, gdyż sygnał zwrotny przedostaje się na wejściu 
z dużym opóźnieniem, wynikającym z opóźnienia sygnału przy przechodze- 
niu przez wielostopniową strukturę wzmacniacza. Przesterowanie wzmac- 
niacza sygnałem impulsowym jest więc bardzo prawdopodobne nawet przy 
silnym ujemnym sprzężeniu zwrotnym. Wskutek przesterowania, chwilo- 
wy punkt pracy wzmacniacza zostaje przesunięty poza obszar liniowej 
pracy, na skutek czego wzmacniacz przestaje reagować na zmiany sygnału 
wyjściowego. Stan taki jest chwilowy, gdyż napięcie wyjściowe w tym 
stanie zmienia się i przez obwód sprzężenia zwrotnego sprowadza ponow- 
nie punkt pracy wzmacniacza do obszaru liniowego. Czas pozostawania 
punktu pracy poza obszarem liniowym zależy od szybkości zmian napięcia 
wyjściowego w stanie przesterowania dynamicznego (ang. slew rate); para- 
metr ten jest jednym z ważniejszych przy impulsowej pracy wzmacniaczy 
operacyjnych. 


2.5.2. Budowa wzmacniaczy scałonych prądu stałego 


2.5.2.1. Uwagi ogółne. Współczesne wzmacniacze scalone prądu stałego są 
strukturami złożonymi, utworzonymi przez kaskadowe połączenie stopni 
wzmacniających o różnych właściwościach. Podstawą struktury tych wzmac- 
niaczy jest z zasady wejściowy stopień różnicowy z tranzystorami bipolar- 
nymi lub unipolarnymi w układzie sprzężenia emiterowego (lub źródłowe- 
go). Stopień ten sam tworzy elementarny wzmacniacz operacyjny i w prak- 
tyce jego właściwości wpływają decydująco na takie parametry techniczne 
całego systemu, jak: tłumienie sygnału rodzaju wspólnego, wartość i dryf 
temperaturowy sygnałów niezrównoważenia itp. 

Drugim stopniem kaskady jest zwykle układ o dużym wzmocnieniu 
(wzmacniacz pośredni) w układzie asymetrycznym lub (rzadziej) symetrycz- 
nym. Wzmocnienie tego stopnia w praktyce decyduje o wartości wzmocnie- 
nia napięciowego całego wzmacniacza. 

Jeżeli drugi stopień kaskady pracuje w układzie asymetrycznym, który 
wytwarza stały sygnał stanowiący tło sygnałów wzmacnianych, to następ- 
nym stopniem kaskady jest układ przesuwający napięcie w taki sposób, by 
zerowym sygnałom wejściowym odpowiadał zerowy sygnał wyjściowy. Układ 
przesuwnika napięcia nie jest stosowany wówczas, gdy wzmacniacz jest cał- 
kowicie oparty na kaskadowym połączeniu stopni różnicowych (symetrycz- 
nych). 
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Końcowym stopniem wzmacniacza scalonego prądu stałego jest stopień 
mocy, np. w układzie wtórnika emiterowego z tranzystorami przeciwstaw- 
nymi, służący do zmniejszenia impedancji wyjściowej systemu. 

Przedstawioną strukturę można uznać za typową dla współczesnych 
bipolarnych wzmacniaczy prądu stałego. Należy przy tym dodać, że charak- 
terystyczną cechą tych wzmacniaczy są rozbudowane układy stabilizacji 
i kompensacji temperaturowej, szczególnie w stopniu pierwszym i drugim. 
Zastosowane systemy kompensacji temperaturowej zapewniają, pomimo 
dużego wzmocnienia całkowitego, stosunkowo małe wartości sygnałów nie- 
zrównoważenia i małą zmienność temperaturową wartości wzmocnienia 
napięciowego. 

Niektóre typowe rozwiązania układowe wzmacniaczy scalonych prądu 
stałego przedstawiono w dalszych częściach rozdziału. Mając na uwadze to, 
że dokładna analiza tych układów, traktowanych jako gotowy produkt 
o określonych zewnętrznych parametrach, nie jest potrzebna, ograniczono 
się jedynie do ogólnego przedstawienia podstawowych właściwości typo- 
wych układów wewnętrznych. 


2.5.2,2. Układ różnicowy. Podstawowy układ różnicowy z tranzystorami bi- 
polarnymi przedstawiono na rys. 2-68a. Z założenia układ ma strukturę 
symetryczną względem osi pionowej i w ogólnym przypadku ma dwa wej- 
ścia i dwa wyjścia. Ze względu na sposób połączenia z obciążeniem (następ- 


Rys. 2-68. Układ różnicowego wzmacniacza z tranzystorami bipolarnymi: a) układ 
<e sprzężeniem emiterowym; b) schemat zastępczy ze źródłami sterującymi 


nym stopniem), rozróżnia się wyjście symetryczne (różnicowe) i wyjście 
asymetryczne. Wyjście symetryczne jest stosowane przy kaskadowym łą- 
czeniu wzmacniaczy różnicowych i przy współpracy z obciążeniem włą- 
czanym bezpośrednio do wzmacniacza (np. obciążenie takie może stanowić 
uzwojenie "miernika wychyłowego). Wyjście asymetryczne jest stosowane 
przy obciążeniu asymetrycznym. Sygnał wyjścia symetrycznego może być 
rozpatrywany jako różnica sygnałów obu wyjść asymetrycznych. 
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Sygnały z wyjść asymetrycznych powstają pod wpływem sterowania 
z obu wejść i mogą być określone następującymi liniowymi kombinacjami 
różnicowymi napięć wejściowych: 


i 


U, = —k,U, +kjU, (2-145a) 
U, = —Kk,U, +KGU, (2-145b) 


przy czym: ky, kę — współczynniki określające wartości bezwzględne wzmoc- 
nienia napięciowego tranzystorów sterowanych bezpośrednio napięciami 
U,, U,; k,, ką — współczynniki określające wartości bezwzględne wzmocnie- 
nia przy sterowaniu przez wejście tranzystora współpracującego. 

Przy idealnej symetrii układu k, = kę =k, k;, =ką =k', lecz na ogół 
kk. W układzie idealnie symetrycznym z wyjścia symetrycznego uzy- 
skuje się sygnał proporcjonalny do różnicy sygnałów wejściowych 


Uygą = U —Ugg = (+) (U,—U,) (2-146) 


natomiast sygnały z wyjść asymetrycznych zawierają zarówno składową 
sygnału różnicowego jak i sygnału rodzaju wspólnego (sumacyjnego). Roz- 
dzielając obie składowe można wyrazić oba sygnały następująco: 


U = kk (U,— -U)- SZ 0,03) = (U —U)—AU;+U;) (2-147a) 


ZŁE. 


Uoa 5 — (U; spe a (U;+U4) = —ku(U;—U)—kwv(Us +U,) (2-147b) 
Jak z powyższego zapisu wynika, symetria układu nie jest warunkiem 
dostatecznym do zapewnienia całkowitego stłumienia sygnału rodzaju 
wspólnego, zapewnia natomiast identyczność (z odwróceniem fazy) sygna- 
łów różnicowych. 

Analizę układu różnicowego można przeprowadzić na podstawie układu 
zastępczego z rys. 2-68b i opisujących go równań: 


| 
Eg, = Ip, Ryt(lp, +Iy,) R, (2-148a) 
EG+ = Ip Rq+ Up, + Ip.) R, (2-148b) 
py +Ipe) = (8,+1) (p, + Ig) (2-1480) 


przy czym Ry= Ry+rertBoTl/ge — zastępcza rezystancja źródła. 

Na podstawie układu równań (2-148) można obliczyć prądy IBy, IB; 
a następnie napięcia Uo;, Uoe oraz, przy wykorzystaniu układu równań 
(2-147), wyznaczyć wartość skutecznych wzmocnień sygnałów różnico- 
wych kus i sygnałów rodzaju wspólnego kuws dla wyjścia asymetrycznego. 
Przy dużych wartościach Re spełniających warunek (4,+1)Re > Ry war- 
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tość kus, praktycznie biorąc, nie zależy od wartości Re, natomiast wzmocnie- 
nie kuws jest odwrotnie proporcjonalne do wartości Re. 


6, R, 
ku; 2 ki: ą (2-149) 
464R, 
kuws 7 R (2-150) 


Współczynnik tłumienia sygnału rodzaju wspólnego T; (CMRR) może 
być w przybliżeniu określony jako 1) 


Byl 


k R;tTyt 
Tę = MS. a EGER Noteci (2-251) 


us e e 


Jak z powyższych zależności wynika, tłumienie sygnału rodzaju wspól- 
nego wymaga stosowania dużych impedancji we wspólnym obwodzie emi- 
terowym. Z tego względu z reguły w wejściowych stopniach różnicowych 
stosuje się w obwodzie emitera dynamiczne źródło stałoprądowe (p. 2.4.2.3). 

Ze wzoru (2-151) wynika, że skuteczna wartość współczynnika tłumie- 
nia sygnału rodzaju wspólnego zależy od rezystancji źródeł Rg i zmniejsza 
się przy ich wzroście. Ze względu na wartość T; niekorzystna jest również 
praca przy zbyt małych prądach, gdyż wartość konduktancji g, jest za 
mała. Również niekorzystne jest z tego względu stosowanie dodatkowych 
rezystancji emiterowych, które powodują zwiększenie rezystancji wypadko- 
wej Rz. Rezystancje emiterowe są jednak dość często stosowane, w celu 
linearyzacji charakterystyki wejściowej układu. 

Wejściowe różnicowe układy bipolarne z reguły pracują przy bardzo 
małych wartościach prądu kolektora, np. rzędu 10...200 „A. Ma to na celu 
uzyskanie małych prądów wejściowych bazy i małych wartości prądowych 
sygnałów niezrównoważenia. Aby zapobiec pogarszaniu się właściwości 
wzmacniających, opracowano specjalne technologie wytwarzania tranzysto- 
rów scalonych o bardzo dużej wartości wzmocnienia prądowego w zakresie 
małych prądów kolektora (np. uzyskano wzmocnienie prądowe rzędu 
2000 ... 10000 przy prądzie kolektora 1 LA). 

W celu zwiększenia rezystancji wejściowej w niektórych rozwiązaniach 
są stosowane dodatkowe wtórniki emiterowe. We wzmacniaczach nowszej 
generacji są stosowane wejściowe stopnie unipolarne (z tranzystorami złą- 
czowymi), charakteryzujące się rezystancją wejściową rzędu 102 Q. 


2.5.2.3. Wzmacniacz pośredni. Wzmacniacz pośredni jest zwykle budowany 
w układzie konwencjonalnego wzmacniacza asymetrycznego lub symetrycz- 
nego. W celu uzyskania dużego wzmocnienia stosuje się tu specjalne układy 

1) W zakresie ekstremalnie dużych wartości rezystancji Rę zależność (2-151) nie 


jest dokładna, gdyż przy Rę +» wartość T5 nie dąży do zera, lecz do pewnej war- 


tości (rzędu 10... 10--5) wynikającej ze stopnia asymetrii tranzystorów układu róż- 
nicowego. 
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stabilizacji i kompensacji temperaturowej nie wpływające na wartość 
wzmocnienia układu. Układ kompeńsacji jest ściśle powiązany z obwodem 
sterowania z asymetrycznego wyjścia wejściowego stopnia różnicowego. 
Przykład układu sterowania stopnia pośredniego przedstawiono na rys. 2-69. 
Wzmacniacz pośredni jest prostym układem z tranzystorem T;z i rezystan- 
cją Res, sterowanym z kolektora tranzystora T; tworzącego wraz z tranzy- 
storem Ty parę różnicową, zasilaną stałym prądem I,. Stabilizacja tempe- 
raturowa tranzystora T; polega na kompensacji zmian temperaturowych 
napięcia UBEP. W tym celu stosuje się dodatkowy tranzystor T,, który współ- 
pracując z rezystancją R, wytwarza w punkcie A zmiany temperaturowe 
napięcia zasilającego równe zmianom napięcia UBeP. 


Rys. 2-69, Wzmacniacz pośredni Rys. 2-70. Układy przesuwników poziomu na- 
pięcia: a) układ z dwoma wtórnikami i źród- 
łem stałoprądowym; b) przesuwnik z dodat- 

nim sprzężeniem zwrotnym 


Dzięki zmianom napięcia w punkcie A zostają skompensowane zmiany 
prądu bazy tranzystora T; spowodowane zmianami napięcia UBep. 

Działanie stabilizujące tranzystora T, jest w zasadzie identyczne z dzia- 
łaniem układu zrównoważonego zasilania z rys. 2-59, Można je przeanalizo- 
wać na podstawie układu równań (przyjęto Icy+ICę = 1, RC+ = RCs = R): 


Ucc = CZy 1) 18, + Igsl Ry-+(Tcy Ip) R.-+UBEPa (2-152a) 
Ucc = U,-+(84-1) Ip; T1Ipz] R, +(Icz * Ip;) Rc--Uggps (2-152b) 
Przy 8,2 1, f4R+ > Re znajduje się prąd bazy Ipg 
_UBEPa— UBEP3 (2-153) 
Ę Re 
przy czym IR = IC4—1Ce — sygnał wyjściowy pary Ty, Tz. 
Dryf temperaturowy różnicy napięć UBEP4—UBEPs może być o dwa rzę- 


dy wartości mniejszy niż dryf samych napięć UBpp i przy dużych rezystan- 
cjach Rę nie ma znaczenia. 


Ig; 5 Ip't 
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Należy podkreślić, że w układzie tym obok kompensacji temperaturowej 
uzyskuje się również transformację zmian prądu kolektora tranzystora Ty 
do bazy tranzystora T;, która będąc przyłączona do kolektora tranzystora T> 
jest jednak sterowana pełnym sygnałem różnicowym pary wejściowej Ty, T;. 

Tego rodzaju układy kompensujące mogą być w praktyce rozbudowy- 
wane, np. tranzystory Ty, Tą mogą być połączone w układ wzmacniacza 
różnicowego, przy tym są stosowane dodatkowe modyfikacje, zmierzające 
do zwiększenia wzmocnienia (układy wtórnikowe, układ Darlingtona) i sta- 
bilizacji temperaturowej. 


2.5.2.4. Przesuwniki poziomu napięcia, Stosowane w układach scalonych 
dynamiczne układy przesuwników napięcia przedstawiono na rys. 2-70. 
W podstawowym układzie a) wtórnik wyjściowy z tranzystorem T; jest 
sterowany z wtórnika z tranzystorem Ty, który ma w obwodzie emiterowym 
źródło dynamiczne stałoprądowe z tranzystorem T; i napięciem odniesie- 
nia U,. Poziom napięcia wyjściowego jest mniejszy od poziomu napięcia 
wejściowego o wartość spadku napięcia na rezystorze Ry, który jest prak- 
tycznie biorąc stały, i o wartość podwojonego spadku napięcia UBep, tj. 
w sumie o wartość (Ig,R,-+2UBEp). Wzmocnienie napięciowe w układzie a) 
jest mniejsze od jedności. 

W praktyce stosuje się zwykle układy ulepszone, w których przez wpro- j 
wadzenie dodatniego sprzężenia zwrotnego uzyskuje się wzmocnienie napię- 
ciowe większe od jedności. Przykład takiego układu przedstawia rys. 2-70b, 
sygnał sprzężenia zwrotnego jest wprowadzany do obwodu emitera tranzy- 
stora T;. Przybliżone wyrażenie określające przyrostowe małosygnałowe 
wzmocnienie tego układu ma postać 


(2-154) 


| 


m R/R,—8,R)+ByR,+RJr, 
8,.R, R;+ R, R,+RGR,) 


przy czym wielkości R, R. oznaczają rezystancje Ry, R; zwiększone o war- 
tości rezystancji wejściowych re = 1/geę odpowiednich tranzystorów w ukła- 
dzie wspólnej bazy. 

Na przykład przy R, =3 kQ, R;=1,5 kQ, R; = 140 Q, R, =60 Q, ry = 
= Teg = 30 Q, Tez F8 Q oraz 6; = 100, wzmocnienie napięciowe ma wartość 
ok. 2. 

Możliwe do uzyskania stabilne wartości wzmocnienia są rzędu 10... 20, 
jednakże wyraźnie wzrasta przy tym rezystancja wyjściowa układu a sze- 
rokość pasma przenoszonych częstotliwości maleje. 

Przesuwniki wprowadzają wyraźnie ograniczenie pasma częstotliwości, 
głównie wskutek sterowania wtórnika wyjściowego T; przez dużą rezystan- 
cję Ry, która tworzy z pojemnością wejściową C; wtórniką wejściowego 
układ całkujący. Korekcja charakterystyki częstotliwościowej może być 
dokonana w różny sposób, np. przez zastosowanie pojemności C; wprowa- 
dzającej w zakresie większych częstotliwości dodatnie sprzężenie zwrotne 
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(rys. 2-70a) zwiększające w tym zakresie wzmocnienie układu. Inny sposób 
polega na bocznikowaniu rezystancji R, pojemnością, wskutek czego baza 
tranzystora T» jest sterowana w układzie dzielnika RC skompensowanego. 


2.5.2.5. Stopnie wyjściowe. Przykłady stopni wyjściowych wzmacniaczy 
scalonych prądu stałego pzredstawia rys. 2-71. Są to z reguły różnego ro- 
dzaju układy wtórnikowe, o różnych połączeniach tranzystorów i różnych 
układach sterowania. 


"Ue 


Rys. 2-71. Stopnie wyjściowe: a) układ wtórnika z pojedynczym tranzystorem: b) 
połączenie Darlingtona; ec) układ wtórnika z tranzystorami przeciwstawnymi; d) 
układ wtórnika White'a 


Prosty układ pojedynczego wtórnika emiterowego a) jest stosowany 
rzadko, ze względu na asymetrię przy reprodukowaniu dodatnich i ujem- 
nych zboczy impulsów. Obciążalność tego układu może być zwiększona 
przez zastosowanie dwóch tranzystorów w połączeniu Darlingtona b), któ- 
rego wypadkowe wzmocnienie określa iloczyn wzmocnień prądowych f1f2 
(odpowiednio do wzrostu wzmocnienia wzrasta również rezystancja wej- 
Śściowa, co w wielu zastosowaniach jest niekorzystne). 

Najdoskonalszym układem jest wtórnik emiterowy z tranzystorami 
przeciwstawnymi c), jednakże wadą tego układu w wykonaniu scalonym 
są pewne trudności technologiczne przy wykonywaniu struktury p-n-p. 
Z tego względu szerokie rozpowszechnienie zdobył układ przedstawiony na 
rys. 2-71d, zwany wtórnikiem White'a lub wzmacniaczem „totem-pole”. 
Istnieją różne odmiany układowe wtórnika White'a, wszystkie jednak spro- 
wadzają się w działaniu do zasady jednoczesnego sterowania w przeciwfazie 
dwóch tranzystorów połączonych szeregowo, z których jeden stanowi dy- 
namiczne obciążenie dla drugiego pracującego w układzie wtórnika emi- 
terowego. W układzie d) obciążeniem dla tranzystora Ty jest tranzystor Ty, 
bazy obu tranzystorów są sterowane w przeciwfazie z inwertera z tranzysto- 
rem T;. Dzięki takiemu połączeniu, np. sterowaniu tranzystora T; w kie- 
runku większego przewodzenia towarzyszy sterowanie tranzystora T; w kie- 
runku zatkania i odwrotnie. Układ odznacza się zwiększoną obciążalnością 
prądową w stosunku do zwykłego wtórnika i dlatego jest często wykorzy- 
stywany w różnych układach scalonych liniowych i nieliniowych, zastępując 
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układy wtórników z tranzystorami przeciwstawnymi (różnica zasadnicza 
polega na odwracaniu fazy sygnału). i 

Jako wzmacniacze wyjściowe są również wykorzystywane układy przed- 
stawione na rys. 2-70, szczególnie zaś układ b) umożliwiający uzyskanie 
wzmocnienia napięciowego większego od jedności (czego w układach wyj- 
Ściowych nadmiernie nie wykorzystuje się ze względu na rosnącą impe- 
dancję wyjściową). 

Układy wyjściowe są zwykle zabezpieczane przed skutkami zwarcia 
na wyjściu. Najprostsze zabezpieczenie polega na zastosowaniu rezystorów 
ograniczających prąd, bardziej skomplikowane zabezpieczenia polegają na 
zastosowaniu odpowiednich sprzężeń zwrotnych nieliniowych. Przekrocze- 
nie dopuszczalnego prądu na wyjścia powoduje ograniczenie sterowania 
tranzystora wyjściowego. 


2.5.2.6. Przykłady rozwiązań układowych wzmacniaczy scalonych, Na ry- 
sunku 2-72 przedstawiono stosowany wzmacniacz «A709, opracowany pier- 
wotnie przez firmę Fairchild i produkowany obecnie przez różne firmy pod 
różnymi oznaczeniami (MIC 709-A, SN72709N, TAA521). Wzmacniacz róż- 
nicowy Ty, T; pracuje z małymi prądami kolektorów o natężeniu zaledwie 
ok. 20 nA. Tranzystor Ty, odgrywa rolę źródła stałoprądowego. Wzmacniacz 
różnicowy pośredni pracuje z tranzystorami T;s—T; i T4—Tę w układach 
Darlingtona, przy tym lewa połowa tego wzmacniacza z tranzystorami 


a) H 


_] 
4 470k2 


Rys. 2-72. Wzmacniacz scalony uA709 (SN72709N): a) schemat wewnętrzny i układ ze- 
wnętrznych wyprowadzeń w oprawkach TO-5, TO-998 (widok z góry); b) układy zasi- 
lania i kompensacji 
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Ts—T„ i tranzystorem 7; tworzy udoskonałony układ zasiłanią zrównowa- 
żonego temperaturowo. 

Wyjście ze wzmacniacza pośredniego steruje wtórnik emiterowy T5, 
który wraz z tranzystorem Ty typu p-n-p tworzy niekonwencjonalny prze- 
suwnik napięcia, sterujący tranzystor Tys w układzie wspólnego emitera ze 
sprzężeniem prądowym w emiterze. Tranzystor Ty; steruje wyjściowy wtór- 
nik z tranzystorami przeciwstawnymi Tys, Ty, przy tym zastosowano ujemne 
sprzężenie zwrotne poprzez dzielnik złożony z rezystancji Ry, Ry, wskutek 
czego wzmocnienie sekcji przesuwnika i stopnia wyjściowego jest ok. 30. 

Duża rezystancja wejściowa różnicowa wzmacniacza wynika z małej 
wartości prądów kolektorowych stopnia wejściowego. W przybliżeniu 

28, 0,0528, 
Ry = = 
CZ Ie 
co przy Ic = 20 LA i f, = 200 umożliwia wyznaczenie wartości Rys = 500 kQ, 
bliskiej określonej w tabl. 2-1. 


(2-155) 


Tablica 2-1. Parametry techniczne wzmacniaczy scalonych prądu stałego 


"Typ wzmacniacza Wy- 
Nazwa parametru 4 
miar 
HA709 | uA715 | uA740 | nA741 
Napięcie wejściowe niezrównoważenia (maks.) 5 5 20 5 mV 
Prąd wejściowy niezrównoważenia (maks.) 200 250 200 nA 
Prąd wejściowy roboczy (maks.) 500 750 0,2 500 nA 
Wzmocnienie napięciowe (min.) 25 15 50 50 V/mV 
Szerokość pasma przy wzmocnieniu jednostkowym 5 65 3 1 MHz 
Szybkość zmian napięcia wyjściowego w stanie dynamicz- 
nego przesterowania, przy nominalnym wzmocnieniu: i 
+1 V/V 03 | 18 | 6 05 | Vlus 
—1 VJV 0.3 100 6 0.5 V/us 
-+10 V/V 3 38 6 0,5 V/us 
Napięcia zasilające min. +9 +6 +5 :=5 Vv 
maks. :£18 +18 +22 22 v 
Zakres napięcia wejściowego różnicowego (maks.) +5 :£15 :£30 +30 v 
Współczynnik temperaturowy napięcia wejściowego nie- 
zrównoważenia 10 6 „ 20 7 uV/G 
Rezystancja wejściowa różnicowa 0,4 1 10* 2 MQ 
Rezystancja wyjściowa : 150 75 75 75 e) 
Współczynnik tłumienia sygnału rodzaju wspólnego 100 90 80 90 dB 
Współczynnik zmian napięcia niezrównoważenia od zmian 
napięcia zasilania 25 40 70 30 HV/V 
Zabezpieczenie wejścia i wyjścia — + + + 


Przy pracy liniowej układ uA709 powinien być zewnętrznie skompen- 
sowany. Układ połączeń kompensacyjnych przedstawia rys. 2-72b. Zerowy 
spoczynkowy sygnał wyjściowy uzyskuje się przez odpowiednie nastawienie 
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„potencjometru Ry. Elementy Ry, Cy, C, służą do kształtowania charaktery- 
'styki częstotliwościowej wzmacniacza. Przebiegi charakterystyki przy 
otwartej pętli wzmacniacza przy różnych wartościach elementów kompen- 
sacyjnych przedstawiono na rys. 2-73a, Należy dodać, że kompensacja czę- 


a) 

105 68 _— 
1 
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Rys. 2-73, Przebieg charakterystyk częstotliwościowych wzmacniacza „A709 przy róż. 

nych parametrach obwodów kompensacji: a) układ z otwartą pętlą; b) układ z zam- 

kniętą pętlą. 1) R, =0, C, =10 pF, C, =3 pF, 2) R, = 15 kQ, C, = 100 pF, Cy = 3 pF; 
3) R,= 15 kó, C, = 500 pF, C, = 20 pF; 4) R, = 1,5 kQ, C, = 5 nF, C, = 200 pF 


stotliwościowa wzmacniacza nA709 jest niezbędna, gdyż w przeciwnym przy- 
padku układ może być niestabilny. Układ R,C, wprowadza ujemne sprzę- 
żenie między kolektorem a bazą tranzystora Ty, natomiast pojemność Cs 
kompensuje wpływ pojemności wejściowej tranzystora Ty. Przy obciąże- 
niach pojemnościowych zaleca się stosować dodatkową małą rezystancję R» 
szeregowo z wyjściem wzmacniacza. Charakterystyki częstotliwościowe 
wzmacniacza przy różnych wartościach wzmocnienia kuj uzyskanych po- 
przez zewnętrzne sprzężenie zwrotne (w układzie z zamkniętą pętlą) przy 
różnych wartościach elementów kompensujących, dobranych dla uzyskania 
płaskiej charakterystyki, przedstawia rys. 2-73b. Jak łatwo zauważyć, 
zmniejszenie wzmocnienia przez zewnętrzne sprzężenie nie powoduje roz- 
szerzenia pasma częstotliwości, wprost przeciwnie, pasmo maleje wskutek 
oddziaływania obwodów stabilizujących i kształtujących charakterystykę 
częstotliwościową. 

Zakres napięć wejściowych (rodzaju wspólnego) jest we wzmacniaczu 
HA709 ograniczony od dołu przez zjawisko nasycenia tranzystora Ty pracu- 
jącego w układzie źródła stałoprądowego, a od góry nasyceniem tranzysto- 
rów wejściowych. Przekroczenie górnej granicy napięcia wejściowego może 
spowodować uszkodzenie układu wskutek nadmiernie dużych prądów wej- 
ściowych. Może przy tym wystąpić zjawisko tzw. „zatrzaskiwania się” (ang. 
latch-up) wzmacniacza wskutek efektu przerzutnikowego. Wystąpienie tego 
efektu polega na nasyceniu się tranzystora wejściowego realizującego wej- 
ście odwracające fazę sygnału. Wskutek nasycenia zachodzi bezpośrednia 
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transmisja przez przewodzące złącze baza-kolektor, bez odwrócenia fazy 
sygnału. Prowadzi to przy pracy w układzie z zewnętrznym sprzężeniem 
zwrotnym do dodatniego sprzężenia zwrotnego, utrzymującego wzmacniacz 
w stanie nasycenia tranzystora wejściowego, pomimo zmian sygnału wej- 
ściowego. 

Zjawisko „zatrzaskiwania się” szczególnie ostro występuje przy pracy 
w ukłądzie wtórnika (rys. 2-74a), gdy wyjście jest bezpośrednio połączone 
z wejściem odwracającym. 


Rys. 2-74. Wtórnik w układzie ze 

wzmacniaczem kA709: a) układ pod- 

stawowy; b) układ zmodyfikowany 

z zabezpieczeniem „przeciwzatrzasko- 
wym” 


Jednym z możliwych sposobów usunięcia zjawiska „zatrzaskiwania się” 
jest włączenie dostatecznie dużej rezystancji R. (rzędu 30 kQ) do obwodu 
sprzężenia zwrotnego w celu ograniczenia prądu zwrotnego. Dodatkowo 
można zastosować nieliniowe ujemne sprzężenie zwrotne przez włączenie 
diody D w układzie jak na rys. 2-74b. Przewodzenie diody uniemożliwia 
wzrost napięcia wyjściowego ponad wartość graniczną napięcia wejściowe- 
go rodzaju wspólnego, określoną wartością napięcia na bazie tranzystora Ty. 

Przykłady schematów wzmacniaczy scalonych „drugiej generacji” są za- 
mieszczone na rys. 2-75 i rys. 2-76 (dane techniczne w tabl. 2-ł). Oba wzmac- 
"niącze nie wymagają stosowania zewnętrznych obwodów kompensacji czę- 


Żył 


Rys. 2-75. Schemat wzmacniacza scalonego „A74i (numeracja zacisków odpowiada 
oprawkom TO-5, TO-99) 
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stotliwościowej, nie są wrażliwe nawet na długotrwałe zwarcia na wyjściu 
i nie występuje w nich zjawisko „zatrzaskiwania się”. Szerokie zakresy do- 
puszczalnych zmian wartości napięcia wejściowego i wyjściowego szczegól- 
nie predysponują te wzmacniacze do zastosowania w układach techniki 
impulsowej. 


Rys. 2-76. Schemat wzmacniacza scalonego uA740 (numeracja zacisków odpowiada 
oprawce TO-5, TO-99) 


We wzmacniaczu uA741 zastosowano niekonwencjonalne rozwiązanie 
układu różnicowego. Tranzystory T;, Ty (typu p-n-p) w połączeniu wspólnej 
bazy, są sterowane z wejść przez wtórniki emiterowe z tranzystorami Ty, T;. 
Wskutek szeregowego włączenia emiterów tranzystorów p-t-p do obwodów 
'emiterowych tranzystorów Ty, Tz rezystancja wejściowa wzmacniacza jest 
„odpowiednio większa. Dzięki zastosowaniu obciążenia dynamicznego w po- 
staci tranzystorów T;, Tę wzmocnienie wejściowego układu różnicowego jest 
znacznie większe niż w przypadku rozwiązania z obciążeniem rezystorowym 
zastosowanym we wzmacniaczu 4A709. Sygnał wyjściowy do wzmacniacza 
pośredniego, z tranzystorami Tyg, Ti w układzie Darlingtona na wejściu, 
jest pobierany z kolektora tranzystora Tę. Tranzystor ten jest w obwodzie 
bazy zasilany przez wtórnik T,, wspólnie z tranzystorem T;. Tranzystor T; 
dodatkowo steruje bazę tranzystora Tę zmianami napięcia wytwarzanymi 
na kolektorze tranzystora Ty, przyczyniając się w ten sposób do powiększe- 
nia ogólnego wzmocnienia układu. 

Niezmiernie istotną rolę pełni tranzystor Ty, zasilany w bazie wspólnym 
prądem kolektorów wejściowej pary różnicowej, z tranzystorem T; pełnią- 
cym funkcję diody stabilizującej. Tranzystor Tę oddziałując na połączone 
bazy tranzystorów Ts, T, zapewnia tak silne ujemne sprzężenie zwrotne dla 
sygnału rodzaju wspólnego, że w praktyce prąd tranzystorów wejściowych 
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nie zależy od poziomu sygnału wejściowego rodzaju wspólnego, ani też od 
temperatury. 

We wzmacniaczu pośrednim tranzystory Ty3, Tys odgrywają rolę dyna- 
micznego obciążenia i umożliwiają przesunięcie napięć sterujących stopień 
wyjściowy wtórnika z tranzystorami przeciwstawnymi Ty, Ty. Rezystan- 
cje Ry, Rygę Oraz tranzystor T+; są zastosowane w celu ograniczenia prądu 
wyjściowego w przypadku zwarcia lub przeciążenia wyjścia. 

Wzmacniacz uA740 jest uproszczoną wersją wzmacniacza uA741. Za- 
wiera na wejściu układ różnicowy z tranzystorami unipolarnymi, dzięki 
czemu wzmacniacz odznacza się wyjątkowo dużą rezystancją wejściową. 
Zastosowanie tego wzmacniacza jest szczególnie efektywne w układach wy- 
magających sterowania napięciowego, np. w układach kondensatorowych 
pamięci. 

W tablicy 2-1 podano również parametry techniczne układu LA715, spe- 
cjalnie przeznaczonego do zastosowania w układach szybkich wzmacniaczy, 
przetwornikach itp. 

Układ uA715 odznacza się wyjątkowo szybką reakcją na dynamiczne 
przesterowanie na wejściu, wprowadzające chwilowo punkt pracy wzmac- 
niacza poza zakres liniowej części charakterystyki. Reakcję tę określa się 
szybkością zmian napięcia wyjściowego w stanie przesterowania impulso- 
wego (ang. slew rate). Dla układu uA715 wielkość ta jest rzędu kilkudzie- 
sięciu V/us. 


2.6. Układy wzmacniaczy operacyjnych 


2.6.1. Ogólne właściwości wzmacniacza operacyjnego różnicowego 


Wzmacniacze operacyjne są układami w zasadzie przeznaczonymi do prze- 
prowadzania operacji liniowych na sygnałach. Do takich operacji należy 
np. wzmacnianie, odwracanie fazy, dodawanie i odejmowanie, różniczkowa- 
nie, całkowanie itp. Wzmacniacze operacyjne mogą być łatwo przystosowane 
do przeprowadzania operacji nieliniowych, jak np. mnożenie, logarytmo- 
wanie, porównywanie, ograniczanie itp. 

Podstawą każdego wzmacniacza operacyjnego jest stabilny, odwraca- 
jący fazę sygnału, szerokopasmowy wzmacniacz prądu stałego o dużym 
wzmocnieniu napięciowym. Podstawowy układ wzmacniacza operacyjnego 
z dwoma wejściami różnicowymi przedstawiono na rys. 2-77. Charaktery- 
styka układu jest w decydującym stopniu zależna od impedancji Z, Z; two- 
rzących obwód ujemnego sprzężenia zwrotnego. 


ŻĘ 


Uo>ku(U>-U1) 
Rys. 2-77. Ogólny układ sterowania wzma- 
|Z, 
© (Ez | Ę cniacza operacyjnego o wejściach róż- 
nicowych 


W typowym przypadku analizę wzmacniacza operacyjnego przeprowa- 
dza się w liniowym przybliżeniu, zakładając przy tym nieskończenie duże 
wartości impedancji wejściowych i zerową wartość impedancji wyjściowej 
oraz przenoszenie sygnałów wyrażone zależnością różnicową w zapisie ope- 
ratorowym 


U, = k,(U,—U,) (2-156) 


przy czym zakłada się, że wartość wzmocnienia jest stała. 


Wzmocnienia napięciowe dla idealizowanego układu z rys. 2-77 można 
wyznaczyć na podstawie zależności (2-156) i równania obwodu sprzężenia 
zwrotnego 


=FE Z Z 


u. -+ z 
* Z,+Z, ? ZyŁZy 


1 


(2-157) 


Wzmocnienie sygnału sterującego wejście odwracające fazę można okre- 
Ślić następująco: 


"U, | —k,(1— 1- 

kj = —2— Noniz z MORE 4. (a e ) (2-158) 

E, |Eg=U4=0 1+k,8, Bu k.Bu 

przy czym 
Z, 
= 2-159) 
Bu Z4ŁZ4 ( 

Przy silnym sprzężeniu, gdy |kufu| > 1, wzmocnienie — praktycznie 


biorąc — nie zależy od wartości ku i jego ewentualnych zmian, będąc zależ- 
ne jedynie od parametrów obwodu sprzężenia zwrotnego 


1— Z 
k,, ż — Som WOBEC E (2-160) 
Bu Z 
(z dokładnością do przybliżonej wartości czynnika (= k % ) . Wzmoc- 
Ę uu 
nienie sygnału sterującego wejście nieodwracające 
U, U, k 
kuz = a | m— (2-161) 
E, |Eiso  Uz |E=0 1--k,8, 
Przy silnym sprzężeniu 
z 
kę mL =14 Ź£=1—%km (2-162) 
Ba Zą 


Dobierając odpowiednio impedancje Z;, Z;ę można budować układy 
wzmacniaczy operacyjnych o różnych wartościach wzmocnienia i różnych 
charakterystykach częstotliwościowych. 
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Impedancja wejściowa układu. na wejściu odwracającym fazę sygnału, 
objętym sprzężeniem zwrotnym, może być określona jako 


U, z z 
ZR | acz w IA (2-163) 
L lyy=o lk, k 


u 


Wartość modułu Z,, jest w typowych warunkach znikomo mała, zarówno 
w stosunku do modułu impedancji Z; jak i modułu impedancji wejściowej 
Zwe. Dlatego w stosunku do źródła sterującego można traktować wejście 
odwracające jako zwarcie, określając prąd wejściowy (przy E, = 0) nastę- 
pująco: 


1, = (2-164) 


W dotychczasowych rozważaniach przyjmowało się, zerową wartość 
impedancji wyjściowej podstawowego układu wzmacniacza z otwartą pętlą 
sprzężenia zwrotnego, co jest zwykle dobrym przybliżeniem np. w stosunku 
do wzmacniaczy scalonych w typowych warunkach obciążenia na wyjściu. 
Można jednak wykazać, że działanie sprzężenia zwrotnego powoduje znaczne 
zmniejszenie impedancji wyjściowej wzmacniacza operacyjnego. Przeprowa- 


a) b) 
UZP A "kufulo Ę Rys. 2-78. Określenie impedancji wyj- 
Uą Up ściowej wzmacniacza operacyjnego: 
4 Źwy 


a) układ podstawowy; b) schemat ob- 
wodu wyjściowego 


dzając rozważania obwodu wyjściowego wzmacniacza jak na rys. 2-78, znaj- 
duje się zastępczą impedancję wyjściową układu (przy Zi > Z) 


zi A o Zwy | Zwy (2-165) 


ód 1, |Er-Es=0 1+k,B,u kb, 


Na podstawie przedstawionych wyżej podstawowych właściwości 
wzmacniaczy operacyjnych w dalszych częściach rozdziału są omawiane 
typowe przykłady układów o różnym zastosowaniu praktycznym. 


2.6.2. Wzmacniacz odwracający fazę 


Podstawowy układ wzmacniacza odwracającego fazę sygnału przedstawia 
rys. 2-79a. Wzmocnienie układu jest określone w przybliżeniu stosunkiem 
rezystancji obwodu sprzężenia zwrotnego 


R 
k,=—9— = —F. (2-166) 
h, R, 


wet 
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zaś rezystancje wejściowa i wyjściowa wynoszą: 


u, 
R, =—" = R, (2-167) 
k, Ly 
z R, 
R, = zz (2-168) 


Na przykład przy wartościach parametrów podstawowego wzmacniacza 
ku =50*103 V/V, Rwy = 100 ©, po zastosowaniu sprzężenia z rezystancjami 
o dokładnej wartości Ry = 20 k8, Ry = 200 kQ, uzyskuje się układ o wzmoc- 
niu kug = —10 V/V (z dokładnością 0,02%), R, = 20 mo. 

W praktyce o wartości dokładnej wzmocnienia i jego stałości decydują 
tolerancje i stałość rezystancji Ry, Ry. 


Rys. 2-19. Wzmacniacz „odwracający fazę: a) układ podstawowy; b) inwerter jedno- 
stkowy 


W przypadku dużych wartości rezystancji należy uwzględnić wartość 
rezystancji wejściowych włączając je odpowiednio do rezystancji R, Dla 
usunięcia sygnału niezrównoważenia od roboczego prądu wejściowego, za- 
leca się włączać szeregowo z wejściem nieodwracającym rezystancję sy- 
metryzującą R, o wartości 


Ry = AMA (2-169) 


z ewentualną pojemnością POPR tę rezystancję dla przebiegów 
zmiennych. 

Szczególną odmianą układu NA fazę jest inwerter jednostko- 
wy przedstawiony na rys. 2-79b, o wzmocnieniu Ku, = —1. 

Wzmacniacze operacyjne scalone na ogół niezbyt dobrze nadają się do 
wzmacniania przebiegów wielkiej częstotliwości i szybkich przebiegów im- 
pulsowych. Niemniej jednak przy starannej kompensacji częstotliwościo- 
wej, przy wykorzystaniu odpowiednich układów scalonych mogą być bu- 
dowane wzmacniacze szerokopasmowe o dużych walorach użytkowych. 
Przykładem takiego wzmacniacza ze skompensowanym dzielnikiem w o0b- 
wodzie sprzężenia zwrotnego jest układ czynny z szybkim wzmacniaczem 
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Układ zastępczy ortikonu 
i 
I 


je 
|we 


15] | 5 


Rys. 2-80, Szerokopasmowy wzmacniacz dopasowujący wyjście ortikonu do linii współ- 
osiowy o impedancji 75 Q. Częstotliwość graniczna f,= 10 MHz, wzmocnienie ky, = 
me 0,8 V/v [25] (numeracja zacisków układu uA715 odpowiada oprawce TO-100) 


scalonym uA715 (dane techniczne w tabl. 2-1) stosowany w celu dopaso- 
wania wysokoimpedancyjnego wyjścia ortikonu do czterech wejść na kable 
współosiowe o małej impedancji (rys. 2-80). 


2.6.3, Wzmacniacz nie odwracający fazy 


Podstawowy układ wzmacniacza nie odwracającego fazy sygnału przedsta- 
wia rys. 2-8la. Wzmocnienie układu określa przy rezystancyjnym obwodzie 
sprzężenia zwrotnego przybliżona zależność 


R 
Kus = 1 pl (2-170) 
1 


Rezystancja wejściowa układu nie odwracającego fazy sygnału jest duża, 
można ją określić wartością rezystancji wynikającej z równoległego połą- 


a) Rę b) 
Rą Rys. 2-81. Wzmacniacz nie odwraca- 
ku2 Uwe2 jący fazy: a) układ podstawowy; b) 
Uweż Uą wtórnik jednostkowy 


czenia rezystancji wejściowej Re rodzaju wspólnego (p. rys. 2-67) i zwięk- 
szonej wskutek sprzężenia zwrotnego zastępczej wartości rezystancji wej- 
ściowej różnicowej 


k 

Ri, = R(1+k,8,) Ry > m (2-171) 
ue 

Rezystancja wyjściowa układu jest określona zależnością (2-168). 


Szczególną odmianą układu nie odwracającego fazy jest wtórnik przed- 
stawiony na rys. 2-81b, o wzmocnieniu Kus 5 +1. 
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2.6.4. Układy dodające i odejmujące (sumatory) 


Pozorne zwarcie występujące w warunkach silnego sprzężenia zwrotnego 
na wejściu odwracającym fazę umożliwia łatwą realizację układu dodają- 
cego sygnały, przez zastosowanie sterowania z kilku równoległych źródeł 
przez rezystancje Ry;, jak na rys. 2-82a. Sygnał wyjściowy jest w tym ukła- 


b) 


UIŁU kę 


A R 


Rys. 2-82, Układ dodający (a); układ odejmujący (b) 


dzie odwróconą w fazie sumą ważoną napięć wejściowych, przy tym współ- 
czynniki wagi są określone stosunkiem rezystancji Ry/Ryj, tj. 


R R VR 
U, = — |(ZLu AL Wg -.. Lu.) 2-172 
o (zt u R. 18F Ry" ( ) 
Ze względu na. pozorne zwarcie na wspólnym zacisku. wejściowym 
źródła sterujące nie wprowadzają wzajemnych sygnałów zakłócających. 
Ogólny współczynnik sprzężenia zwrotnego fu jest określony jako 


"R, 
Bu = "R,FR, (2-173) 


przy czym R; — rezystancja wynikająca z równoległego połączenia rezy- 
stancji Ryj. 

Odpowiednio, rezystancja Rę kompensująca sygnał niezrównoważenia, 
powinna mieć wartość określoną zależnością (2-169). 

Korzystając z różnicowego wejścia można budować układy odejmujące 
sygnały. Przykład takiego układu przedstawia rys. 2-82b, W układzie zasto- 
sowano wyrównanie wartości bezwzględnych wzmocnień z obu wejść przez 
zastosowanie dzielnika oporowego na wejściu nie odwracającym. Napięcie 
wyjściowe jest różnicą napięć wejściowych 


R 
U, = — (U+,—U;) (2-174) 

Ry 
Realizacja układów odejmujących wielowejściowych jest utrudniona, 
gdyż sterowanie wejścia nie odwracającego z kilku równoległych Źródeł 


powoduje wzajemne zakłócenia wskutek dużej impedancji tego wejścia. 
korzystna jest wówczas realizacja odejmowania w układzie dodającym, jak 
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na rys. 2-82a, ze wstępnym odwróceniem fazy sygnałów odejmowanych 
w oddzielnym układzie dodającym tego samego typu, traktowanym następ- 
nie jako jedno ze źródeł sygnałów dodawanych. 


2.6.5. Układy różniczkujące i całkujące 


Przy zastosowaniu elementów RLC w obwodach sprzężenia zwrotnego moż- 
na kształtować w różny sposób charakterystyki częstotliwościowe i impul- 
sowe wzmacniaczy operacyjnych. y 

Przykład wzmacniacza różniczkującego przedstawia rys. 2-83a; w ukła- 
dzie tym zastosowano rezystancję R i pojemność C. Idealizowaną charakte- 
rystykę układu otrzymuje się z zależności (2-160) 


kur 2 —sRC (2-175) 


Charakterystyka ta wyraża idealne różniczkowanie ze stałą czasową RC, 
przy odwróceniu fazy sygnału. 


a * O AE 


(ji Lil Rys. 2-83. Układy kształtujące: a) 
JA różniczkujący; b) całkujący 


W rzeczywistych układach operacyjnych należy liczyć się z różnymi 
przyczynami, powodującymi znaczne nieraz odstępstwa od charakterystyk 
idealizowanych. Jest to szczególnie widoczne na przykładzie wzmacniacza 
różniczkującego, dla którego na podstawie (2-158) można uzyskać dokład- 
niejszy zapis transmitancji ku 


—sRC PE) —SRC 
kut1 sRC sRC 
U A DY 1 © 
ku ku ku 


Analiza zależności (2-175a) wykazuje dwie przyczyny powodujące od- 
stępstwa od idealizowanej zależności (2-175). Przede wszystkim, nawet przy 
przyjęciu stałej wartości wzmocnienia układu z otwartą pętlą ku = ku 
efekt różniczkowania zbliżony do idealizowanego uzyskuje się przy czasach 
narastania zboczy impulsów tn spełniających warunek 


ku = 


(2-175a) 


t, » PARC (2-176) 
kuo 
Przy przebiegach szybkich występuje zjawisko całkowania zboczy impulsów, 
przy tym zjawisko to zostaje dodatkowo wzmożone zmniejszaniem się 
wzmocnienia ku w zakresie dużych częstotliwości. Z tych względów wzmac= 
niacze operacyjne różniczkujące są stosunkowo rzadko stosowane przy 
kształtowaniu szybkich przebiegów impulsowych. 
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Wzmacniacz operacyjny całkujący przedstawiono na rys. 2-83b. Ideali- 
zowana charakterystyka układu wyraża się zależnością (2-160), zgodnie 
z którą 

1 


——— 2-177 
ku sRC ( ) 


Podobnie jak w przypadku układu różniczkującego, analiza dokładniejszej 
postaci charakterystyki uzyskanej na podstawie (2-158) 


ku AB 1 
1-s(ku+1)RC „ZE 7a6 
k 


ku = — -(2-177a) 


wykazuje odstępstwa od idealizowanej zależności (2-177). W zakresie ma- 
łych czasów (dużych częstotliwości) odstępstwa są spowodowane zależ- 
nością wzmocnienia ku od częstotliwości, powodującą dodatkowy efekt 
całkowania wyższego rzędu. W zakresie dużych czasów (małych częstotli- 
wości) całkowanie jest ograniczone do przebiegów spełniających warunek 
|kuosRC|>>1, tj. do przebiegów o czasie narastania spełniającym warunek 


tn K 2,2k,9 RC (2-178) 

Wzmacniacz całkujący, zwany zwykle integratorem Millera, jest często 
wykorzystywany do kształtowania przebiegów piłokształtnych przez cał- 
kowanie wejściowych przebiegów prostokątnych. W tych układach przy 
sterowaniu przebiegami o szybkich zboczach powstają charakterystyczne 
zniekształcenia początkowych części liniowych przebiegów wyjściowych, 
w postaci odcinków o wolniejszym narastaniu, wskutek wewnętrznego efek- 
tu całkowania we wzmacniaczach. 

Dla poprawienia liniowości w początkowej części przebiegów wejścio- 
wych stosuje się różnego rodzaju zewnętrzne kompensacje. Jeden ze spo- 
sobów kompensacji przedstawiono na rys. 2-83b. Dołączenie małej pojem- 
ności C;, równolegle do rezystancji R umożliwia chwilowe przesterowanie 
układu, powodujące kompensację efektów całkowania wewnątrz wzmac- 
niacza. 

Przy stosowaniu w układach całkujących wzmacniaczy monolitycznych 
o dużym wzmocnieniu należy liczyć się z dużą niestałością poziomu napię- 
cia wyjściowego, związaną z całkowaniem własnych prądów roboczych ob- 


a) b) NEA 


fok 10kQ 


We SA 


Rys. 2-84. Układy integratorów ze 
sprzężeniem zwrotnym dla Sskła- 
dowej stałej: a) układ z rezystan- 
cją równoległą Ra; b) układ z fil- 
trem dolnoprzepustonym 
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wódów wejściowych wzmacniacza. Niestałość poziomu wyjściowego w ob- 
szarze aktywnym wzmacniacza skłania często do zmniejszenia efektywnego 
wzmocnienia, np. przez zastosowanie równolegle z pojemnością C rezystan- 
cji Rę, jak to pokazano na rys. 2-84a. Przy szybkich przebiegach sterują- 
cych wpływ R, jest znikomy, zaznacza się on jednak spotęgowaniem ujem- 
nego sprzężenia zwrotnego w zakresie większych czasów i powolnych zmian 
sygnału. Jak wykazano w p. 2.6.7, przez zastosowanie tej rezystancji stała 
czasowa integratora znacznie zmniejsza się, do wartości ok. R;C. Dalsze udo- 
skonalenie tego systemu jest przedstawione w układzie b) szybkiego integra- 
tora wykorzystywanego do całkowania przebiegu fali prostokątnej o ampli- 
tudzie zmian +5 V i okresie 3 us. Udoskonalenie polega na zastosowaniu 
filtru dolnoprzepustowego w układzie T, rówńolegle do pojemności C. 


2.6.6. Integrator Millera z dyskretnym tranzystorem bipolarnym 


Do kształtowania przebiegów napięciowych liniowo zmiennych w czasie są 
również stosowane integratory Millera z tranzystorami dyskretnymi. 
W układach dyskretnych początkowe części przebiegów liniowych są 
w mniejszym stopniu zniekształcone przez efekt dodatkowego całkowania, 
ze względu na większe na ogół częstotliwości graniczne i mniejsze opóź- 
nienia wnoszone przez proste układy wzmacniaczy prądu stałego. 
Podstawowy układ integratora Millera z tranzystorem bipolarnym 
przedstawiono na rys. 2-85, Układ opisują równania operatorowe: 


U, UzUy 
=p, = le" =" —(U,—U,)sC (2-179a) 
U U, 
1 = > = 1,—$L, = (U,—U,)sSC—8 3 = (2-179b) 


z których uzyskuje się funkcję przenoszenia 


R AŁUTOLĆ sR,,C—8 
; 0_ — 
U R R, R, R 
RC —we  —we +ą | — 98-41 
sę (2: R” R, R 


(2-180) 


Zakładając Rwe Ś R, Re, 82> 1, dla zakresu |s| K 1/R„eC uzyskuje się przy- 
bliżoną zależność 


R —k 
ky e —f —0 1 = 'uo_ (2-180a) 
R 1-+sR.CE 1--sRoCH 
przy czym 
R 
Kuo = 8-2 (2-181) 
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-—— wzmocnienie napięciowe układu dla bardzo powolnych zmian syg- 
nału. 


Transmitancja (2-180a) opisuje układ całkujący odwracający fazę, o du- 
żej stałej czasowej RoCf. 


L 
X—kuolec Ń 


Rys. 2-85. Integrator Rys. 2-86. Wytwarzanie przebiegów liniowych w ukła- 
Millera z tranzystorem dzie z integratorem Millera i kluczem: a) układ pod- 
bipolarnym stawowy; b) przebiegi wyjściowe 


Odpowiedź tego układu na skokową zmianę napięcia wejściowego o war- 
tość EG opisuje zależność 


z —t 


którą dla niezbyt długich czasów można przedstawić w postaci przybliżonej 


u,(t) = —Egk U—d(6] e —Egk,, —Ć—- = —Eg m (2-183) 


0 Rz, RE w "R„CH 


Wielkość d(t) K 1 wyraża chwilowe względne odchylenie przebiegu wyj- 
ściowego uu(t) od liniowego przebiegu uzyskiwanego przy całkowaniu ideal- 
nym; w przybliżeniu 
1 t 
d (t) = 2 RGB (2-184) 

Aby polepszyć całkowanie, należy dążyć do zwiększenia rezystancji Ro, co 
powoduje zwiększenie wzmocnienia napięciowego układu. Należy zaznaczyć, 
że niekiedy niewłaściwie traktuje się występujący w przybliżonej zależ- 
ności (2-183) iloczyn RC jako zastępczą stałą czasową układu i dąży się do 
polepszenia właściwości integratora przez zwiększenie rezystancji R. Te 
niewłaściwe zabiegi powodują jedynie zmniejszenie szybkości narastania 
napięcia wyjściowego, natomiast jakość całkowania, zależna zgodnie z (2-184) 
od wartości stałej czasowej RoC, nie ulega zmianie. 

Jeden z prostych układów kształtowania przebiegów liniowo źiennsch 
w czasie przedstawia rys. 2-86a. Otwarcie klucza K powoduje sterowanie 
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bazy napięciem EG równym napięciu zasilającemu, wskutek czego napięcie 
wyjściowe zmienia się, dążąc od wartości UCC charakteryzującej stan wyj- 
ściowy zatkania tranzystora, do wartości asymptotycznej leżącej znacznie 
poniżej poziomu zerowego (rys. 2-86b). W odpowiędniej chwili w zakresie 
pracy aktywnej tranzystora klucz zostaje ponownie zwarty, co przerywa 
pętlę sprzężenia zwrotnego i powoduje ustalenie się napięcia na pozio- 
mie Ucc wskutek ładowania pojemności ze stałą czasową RoC. 

Jak wyniką z analizy transmitancji (2-180), w układzie oprócz zasad- 
niczego efektu całkowania występuje szkodliwy efekt różniczkowania, cze- 
mu odpowiada zakłócenie początkowej części przebiegów liniowych przy 
całkowaniu skoków napięcia wejściowego. Zakłócenie dotyczy czasu współ- 
miernego ze stałą czasową RweC, a początkowy zakłócający skok napięcia 
wynika z bezpośredniego przeniesienia sygnału z bazy na wyjście przez 


- 


Rys. 2-87. Zniekształcenie przebiegów liniowych w integratorze Millera: a) efekt 
różniczkowania na rezystancji wejściowej; b) efekt całkowania dodatkowego wsku- 
tek ograniczonej wartości częstotliwości granicznej wzmacniacza 


pojemność C. Początkową zmianę napięcia wyjściowego przedstawiono na 
rys. 2-87a, a początkowy skok napięcia ma wartość 


E R, 
Gp SĘ (2-185) 


U (0) ź -— 
o(0) R - R EB 
RO RZ, 
Skok początkowy może być skompensowany, jeżeli szeregowo z po- 
jemnością C zostanie włączona mała rezystancja R; o wartości 


R, = Śwe. (2-186) 
B 
Zniekształcenia w części początkowej przebiegów liniowych mogą wy- 
stąpić również wskutek ograniczonej charakterystyki częstotliwościowej 
tranzystora. Przyjmując w przybliżeniu dla transmitancji (2-180a) 
_b 


= 2 RSE 
88) Ist s 
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uzyskuje się zamiast (2-182) przebieg odpowiedzi na skok jednostkowy na 
wejściu 


u (1) z Ek, | 1—exp - s + I exp — = —exp FE | | 2 
8 SSR R,CĄ,  1-o,R,C R„CH, 6, a 


R, —0,t 
R Eg o E +EGP, —- Ef (o pe :) (2-187) 
o 


Skończona wartość częstotliwości granicznej tranzystora powoduje zgodnie 
z (2-187) pewne dodatkowe scałkowanie przebiegu, co uwidacznia się nieli- 
niowością początkową i pewnym opóźnieniem (przesunięciem) w czasie 
(rys. 2-87b). Zniekształcenia początkowe dotyczą praktycznie biorąc czasu 
ok. (2... 3)8ę/wt. Zniekształcenia są małe, gdy wtRęC > 1. 


Kompensacja zniekształceń jest możliwa przez utworzenie na wejściu 
dzielnika skompensowanego. W tym celu bocznikuje się rezystancję R małą 
pojemnością (rys. 2-86a) 


0, Po. (2-188) 
w, R 
W praktyce oba rodzaje zniekształceń przedstawionych na rys. 2-87 wy- 
stępują łącznie i częściowo kompensują się. 
W układach integratorów Millera stosuje się, szczególnie w układach 
z elementami dyskretnymi o małym wzmocnieniu napięciowym, kompensa- 
cję przebiegów wyjściowych w zakresie dużych czasów. Kompensacja pole-* 
ga na osłabieniu działania ujemnego sprzężenia zwrotnego w zakresie ma- 
łych częstotliwości (wolnych przebiegów). Typowy układ kompensacji przed- 
stawiono w układzie na rys. 2-88, gdzie pojemność sprzężenia zwrotnego 


Rys. 2-88. Integrator Millera z kompensacją w zakresie 
dużych czasów 


została podzielona na dwie pojemności C' i C”, między które włączono rezy- 
stancję R”. Dla szybkich przebiegów wpływ R' jest niewielki, zwiększa się 
on natomiast dla długich czasów powodując osłabienie sygnału zwrotnego. 
Wskutek tej kompensacji napięcie wyjściowe w zakresie długich czasów 
narasta szybciej, możliwe jest nawet w pewnym zakresie przekompensowa- 
nie układu. W praktyce rezystancja R' jest kilka do kilkunastu razy więk- 


18 Półprzewodnikowe układy ż 273 


sza od reżystancji Ro a wartości C€ i C” są jednakowe i równe 2C [26]. Tego 
rodzaju kompensacja jest dualna w stosunku do zastosowanej w układzie 
przedstawionym na rys. 2-84. 


2.6.7. Graniczne właściwości integratora Millera jako układu pamięci 


Przy niektórych zastosowaniach integratora Millera, szczególnie zaś jako 
układu całkująco-pamiętającego, powstaje zagadnienie wyznaczenia maksy- 
malnej wartości stałej czasowej układu, określającej zanikanie wprowadzo- 
nego przez wejście ładunku i wynikających z tego szybkości zmian napięcia 
wyjściowego. 

Wartość graniczną zastępczej stałej czasowej integratora Millera można 
wyznaczyć przez rozważenie układu jak na rys. 2-89a, gdzie przedstawiono 


R 
a) 27 


Rys. 2-89. Układ integratora Millera z wyodrębnieniem parametrów określających 
stałość poziomu napięciowego i jego przekształcenia schematowe 


zbiorczo wszystkie czynniki, jakie mogą mieć znaczenie na zachowanie 
wprowadzonego przez wejście ładunku i na stałość poziomu wyjściowego. 
Rezystancja R, reprezentuje rezystancję wejściową wzmacniacza oraz rezy- 
stancję wyjściową źródła sterującego. Rezystancja R, reprezentuje zbiorczo 
rezystancje upływności kondensatora C, rezystancję wzajemną wzmacnia- 
cza oraz ewentualnie rezystancję obwodu kompensacji częstotliwościowej. 
W układzie wprowadzono również źródła stałoprądowe Iyę i Is, reprezen- 
tujące prądy upływności niezależne od napięcia (np. prąd zerowy tranzy- 
stora bipolarnego IC). 

Schemat układu może być przekształcony w układ b), a następnie 
w układ c) (przyjmuje się przy tym, że rezystancja wyjściowa wzmacniacza 
jest równa zeru, a jego wzmocnienie napięciowe jest duże i niezależne od 
częstotliwości, co zresztą nie ma większego znaczenia w tym zagadnieniu). 
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Zastępczą stałą czasową tz integratora można wyznaczyć jako stałą cza- 
sową obwodu wejściowego układu c) 


R 
R, Pe 
gz — Ika (14) HB CR4C _ (2-189) 
Ry + — ?— R, + —*2- 
+ 1-ku wy ky 


Stała czasowa r, określa proces zmian napięcia wyjściowego po impul- 
sowym wprowadzeniu pewnego ładunku na wejście układu. Na ten proces 
mogą dodatkowo nakładać się zmiany napięcia wynikające z całkowania 
części sygnału wejściowego pochodzącej od stałej wartości prądów upływ- 
ności, przy tym w ogólnym przypadku mogą to być przyrosty dodatnie lub 
ujemne. W szczególnych przypadkach prądy upływności mogą kompensować 
się, np. wskutek zastosowania specjalnych obwodów kompensujących. 


2 zależności (2-189) m.in. wynika, że stała czasowa rz przy dużym wzmoc- 
nieniu, praktycznie biorąc, nie zależy od wartości rezystancji wejściowej 
wzmacniaczą Ry, natomiast w decydującym stopniu zależy od wypadkowej 
rezystancji wzajemnej między zaciskiem wejściowym a wyjściem układu. 
Stała ta nie może być większa niż własna stała czasowa kondensatora C 
w obwodzie sprzężenia zwrotnego. 
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3. UKŁADY NIELINIOWE 


3.1. Ograniczniki 


3.1.1. Ogólne właściwości ograniczników 


Ogranicznikami lub obcinaczami nazywa się układy, których funkcją jest 
przenoszenie możliwie bez zniekształceń sygnału wejściowego, gdy jego 
wartości chwilowe znajdują się w pewnym ustalonym przedziale, i silne 
stłumienie tych części przebiegu wyjściowego, które odpowiadają warto- 
ściom sygnału wejściowego wykraczającym poza ustalone granice tego prze- 
działu. Charakterystyki amplitudowe ograniczników tworzą linie łamane, 
przy czym rozróżnia się charakterystyki jednostronnego ograniczania od 
góry (rys. 3-1a), jednostronnego ograniczania od dołu (rys. 3-1b) i dwustron- 


Rys. 3-1. Podstawowe rodzaje charakterystyk ograniczników: a) i b) charakterystyki 
jednostronnego ograniczania; c) i d) charakterystyki symetrycznego ograniczania 
dwustronnego 


nego ograniczania (rys. 3-1c, d). W tym ostatnim przypadku rozróżnia się 
charakterystyki symetryczne i asymetryczne oraz charakterystyki tłumienia 
w zakresie dużych amplitud (rys. 3-10) i w zakresie małych amplitud (rys. 
3-1d). 

Ograniczniki stanowią rodzinę podstawowych układów nieliniowych, 
bodaj najbardziej rozpowszechnioną w technice impulsowej, Wchodzą one 
w skład wie.u takich bardziej złożonych układów, jak: multiwibratory, ge- 
neratory przebiegów liniowych, generatory samodławne, przerzutniki itp. 
Ograniczniki pełnią również funkcje samodzielne układów kształtujących 
przebiegi impulsowe. Typowym przykładem zastosowanią ograniczników 
jest kształtowanie fali quasi-prostokątnej przez znaczne obustronne ograni- 
czenie (obcięcie) wejściowego przebiegu sinusoidalnego. Sposób otrzymywa- 
nia znaczników czasu o dużej stabilności polega właśnie na wstępnym znacz- 
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nym ograniczeniu obustronnym przebiegu sinusoidalnego, wytwarzanego 
w generatorze drgań o dużej stabilności (lub w generatorze dzwoniącym), 
oraz na późniejszym zróżniczkowaniu przebiegu napięcia prostokątnego. 
Inne przykłady zastosowania ograniczników przedstawiono na rys. 3-2. 
W przykładzie a) z przebiegu wyjściowego są wydzielane impulsy o ampli- 
tudzie większej niż wynosi ustalony poziom U. Ogranicznik jest tu wyko- 


a) 


[Uy 


1 b=" 
ż=ę t 
[4 


—— 


uż 


[ej 
u, 


7 
lo |- 
[ln [] tn _t / M 
0 0 W 
Rys. 3-2. Przykłady zastosowania ograniczników: a) selekcja amplitudy; b) selekcja 
polaryzacji; c) poprawianie kształtu przebiegu wejściowego 


rzystany jako selektor amplitudy. Impulsy wyjściowe mogą być jeszcze do- 
datkowo normalizowane, np. w układzie dodatkowego ogranicznika ze 
wzmacniaczem lub w układzie multiwibratora monostabilnego. W przykła- 
dzie b) zachodzi selekcja polaryzacji impulsów, przy czym są wydzielane na 
wyjściu tylko impulsy dodatnie. W przykładzie c) następuje obcięcie znie- 
kształconego wierzchołka impulsu przy jednoczesnym poprawieniu czasu 
trwania zboczy. A 

Ogranicznik zawiera element nieliniowy pracujący na podobieństwo 
klucza, przy czym najczęściej jest to dioda. 

Do ograniczania, oprócz układów diodowych, stosuje się jednak również 
inne układy, tranzystorowe, tranzystorowo-diodowe oraz układy ze wzmac- 
niaczami operacyjnymi z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym. Dodatnią ce- 
chą zastosowania elementów wzmacniających jako ograniczników jest, poza 
wnoszonym wzmocnieniem, możliwość odseparowania obciążenia oraz moż- 
liwość odwrócenia fazy przebiegu. 


3.1.2. Ograniczniki diodowe 


Przykłady jednostronnych ograniczników diodowych wraz z przedstawio- 
nymi schematycznie przebiegami wyjściowymi na tle sinusoidalnych prze- 
biegów wejściowych pokazano na rys. 3-3. Przez odwrócenie diod i polary- 
zacji napięcia odniesienia U, można otrzymać podobny zestaw jednostron- 
nych ograniczników ograniczających w zakresie napięć ujemnych. Zależnie 
od umieszczenia diody, ograniczniki diodowe dzieli się na szeregowe (rys. 
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Rys. 3-3. Podstawowe układy ograniczników jednostronnych; a) i e) układy równo- 
ległe; b) i d) układy szeregowe 


3-3b, d) i równoległe. Oba układy, szeregowy i równoległy, są teoretycznie 
sobie równoważne. Działanie ograniczników diodowych jest oczywiste i dla- 
tego można ograniczyć się do rozpatrzenia charakterystyki tylko jednego 
układu ogranicznika równoległego (rys. 3-4a, b). 

Charakterystyki uws(u,) ograniczników można aproksymować linią prostą 
łamaną (rys. 3-4c), odpowiednio do aproksymacji dwoma odcinkami cha- 
rakterystyki diody w obszarze przewodzenia i w obszarze zatkania. 

Zatkaniu diody w układzie ogranicznika równoległego odpowiada od- 
cinek charakterystyki przechodzący przez początek układu współrzędnych, 
o nachyleniu (współczynniku przenoszenia) 

Aug Rę 


£ m B_ 3- 
Pp law, | BptR sM 


Rys. 3-4. Zilustrowanie ogranicza- 
nia przebiegu sinusoidalnego w 
ograniczniku równoległym 
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Przy przewodzeniu diody nachylenie charakterystyki (współczynnik tłumie- 
nia) jest znacznie mniejsze 


(3-2) 


"W dobrze zaprojektowanym ograniczniku rezystancja R spełnia warunek 
Rp ŚR Rp (3-3) 
a WÓWCZAS jrpAE1, yrrmć0. Ze względu na odstęp od rezystancji RF i RR, 
jeżeli nie ingerują inne czynniki (jak np. szybkość przełączania diody), 
zwykle dobiera się wartość R bliską średniej geometrycznej tych rezystan- 
cji, tj R= VRrRR. Wówczas przy spełnieniu warunku (3-3) w przybliżeniu: 


Rp 
Pyt V Rę KU YpEL=7W (3-4) 


W typowych przypadkach przy dużych zmianach sygnału wejściowego 
stosunek rezystancji Rę i Rp może być co najmniej rzędu 104...106, skąd tłu- 
mienie sygnału w zakresie ograniczania może być rzędu 10-2...10—3. 

Analogicznie mogą być określone współczynniki przenoszenia i tłumie- 
nia Yszp i Yszt dla układu ogranicznika szeregowego. Gdy dioda przewodzi 


Tp” "pp R 2 
a gdy jest zatkana 
R 
Pig” (3-6) 
Te U gRTR 


Gdy jest spełniony warunek (3-3), podobnie jak dla układu równoległego, 
Yszp El, yszt Ś1. Również, gdy Raz V RpRR, otrzymuje się: 


Rp 
Yszi ia V =. < 1; Pszp =1— Yszt (3-7) 


Istnieje pewna różnica w działaniu ograniczników szeregowych i równo- 
ległych. W ograniczniku szeregowym ograniczanie następuje w zakresie 
zatkania diody, w równoległym — gdy dioda przewodzi. Układy ograniczni- 
ków równoległych i szeregowych są w oczywisty sposób równoważne. 
Stwierdzenie to odnosi się jednak tylko do układów nieobciążonych, stero- 
wanych że źródeł o zerowej impedancji. 

Przy sterowaniu ze źródeł o niezerowej rezystancji Rg oraz przy pracy 
ze skończoną rezystancją Rę właściwości ograniczników ulegają pogorsze- 
niu. Dla układu ogranicznika równoległego (rys. 3-5a) do obliczenia warto- 
ŚCi Yrp I Yrt należy zastosować rezystancje zastępcze: 


RRR, . 


Rę = -;,  R'=RytR 
R RętR, Ę 
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Na ogół Rp Ś Ro ŚRR, Rg ŚR i wówczas wartość yrp aż Ro/(R--Ro) jest 
wyraźnie i często znacznie mniejszą od jedności, a yrt £ RE/R. Aby otrzymać 
w takim układzie duży stosunek wartoŚci yrp i Yrt, należałoby zastosować 
diodę o znacznie mniejszej wartości RF niż w przypadku pracy bez obcią- 
żenia, co nie zawsze jest możliwe. 


Pr 
Rys. 3-5. Układy ograniczników D 
równoległego (a) i szeregowego (b) [jk tą 
przy uwzględnieniu rezystancji „L+ 
źródła i obciążenia WT 


Nieco inaczej przedstawia się sprawa w przypadku układu szeregowe- 
go, gdyż najczęściej impedancję obciążenia Ro można włączyć szeregowo ze 
Źródłem napięcia Uo (rys. 3-5b). Jeżeli Rp = Rę+ Rp m Rg, to yszp £ Ro/(Rg-- 
+Ro) i Yszt 2ż Ro/Rp. Na ogół wartości współczynników przenoszenia i tłu- 
mienia dla obciążonego układu ogranicznika szeregowego są korzystniejsze 
niż dla układu ogranicznika równoległego w analogicznych warunkach, 
Można to wykazać porównując stosunki tych współczynników dla obu ukła- 
dów 


gdyż w przeciętnych warunkach, ze względu na dużą wartość Rp, stosunek 
współczynników układu szeregowego jest większy. Wyjątek mogą stanowić 
ograniczniki z pewnymi diodami specjalnymi, np. typu metal-pólprzewod- 
nik, których rezystancje RF są bardzo małe (poniżej 1 Q), a rezystancje Rę 
nie są zbyt duże (ok. 50 kQ). 

W układach przeznaczonych do ograniczania przebiegów impulsowych 
o stromych zboczach należy brać pod uwagę stany przejściowe, powodowane 
inercyjnością diod oraz pojemnościami układu. Stany przejściowe przy prze- 
łączaniu diod omówiono w p. 1.2, należy więc scharakteryzować wpływ po- 
jemności rozproszonych. 

W układzie ogranicznika równoległego pojemności diody i pojemność 
wyjściowa (obciążenia) dodają się. Przy ograniczaniu fali prostokątnej 
(rys. 3-6) w zakresie przenoszenia przebieg wyjściowy narasta (lub opada) 


Rys. 3-68. Ograniczanie przebiegu prostokątnego w ograniczniku równoległym przy 
uwzględnieniu pojemności diody i obciążenia 
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wykładniczo, ze stałą czasową R(Co+Cp) (przy Rę > R). Nawet przy umiar- 
kowanych pojemnościach C» i Cp wartość tej stałej czasowej może być 
znaczna. Z tego względu w ogranicznikach szybkich wartość rezystancji R 
powinna być zmniejszona do rozsądnej wartości kompromisowej, zadowala- 
jącej zarówno warunek tłumienia jak i warunek czasu narastania. 

W układzie ogranicznika szeregowego pojemności Cp i Co» wraz z rezy- 
stancjami diody i rezystancją R tworzą dzielnik napięcia (rys. 3-7a). Po- 
czątkową wartość skoku napięcia przy włączaniu i wyłączaniu diody usta- 


Rys. 3-7. Ograniczanie przebiegu prostokątnego w ograniczniku szeregowym przy 
uwzględnieniu pojemności diody i obciążenia 


lają pojemności układu. Dalszy przebieg napięcia po włączeniu diody jest 
w przybliżeniu wykładniczy, ze stałą czasową Rp(Co+Cp) (przy RF ŚR). 
Jest to stała czasowa zwykle bardzo mała, zwłaszcza w porównaniu ze stałą 
czasową R(C»+Cp), jaka charakteryzuje w przybliżeniu (przy Rp > R) 
przebieg ustalania się napięcia wyjściowego przy wyłączaniu diody (rys. 3-7b), 

Skok napięcia wyjściowego, stanowiący odpowiedź na skokową zmianę 
napięcia wejściowego, zależy od stosunku pojemności Cp i Co. Jeżeli po- 
jemność Cp jest dostatecznie mała, to przy danym przebiegu sterującym 
może zajść przypadek przedstawiony na rys. 3-7b, gdzie napięcie wyjściowe 
w chwili początkowego skoku nie osiąga jeszcze poziomu ograniczania Uo. 
Jeżeli jednak pojemność Cp jest duża i przy tym amplituda skoku napięcia 
wejściowego jest znaczna, to skok napięcia wyjściowego może być tak duży, 
że napięcie to w pierwszej chwili przekroczy poziom ustalony. 

Układ zachowuje się więc podobnie jak liniowy dzielnik napięcia przed- 
stawiony na rys. 2-16, od którego różni się jednak tym, że można go „skom- 
pensować” jedynie dla ustalonych stosunków amplitud U i U”. 

Ograniczniki dwustronne mogą być budowane w układzie szeregowym, 
równoległym lub mieszanym — szeregowo-równoległym (rys. 3-8). Ogra- 
niczniki dwustronne mogą być rozpatrywane jako połączenie kaskadowe 
(lub równoległe) dwóch układów ograniczników jednostronnych. 

W układach dwustronnych mogą być wykorzystane stabilitrony (diody 
Zenera), które umożliwiają uniknięcie stosowania jednego lub obu źródeł 
napięcia odniesienia. Przykład ogranicznika z diodą Zenera podano na 
rys. 3-9a. Przy szeregowym przeciwsobnym połączeniu dwóch diod Zenera 
, można uzyskać symetryczność charakterystyki ogranicznika. 
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Rys. 3-8. Ograniczniki dwustronne, powstające przy połączeniu: a) kaskadowym ogra- 


niczników szeregowych; b) równoległym ograniczników równoległych; c) i d) kaska- 
dowym ograniczników równoległego i szeregowego 


Układy z diodami Zenera ze względu na dużą pojemność złączy tych 
diod (rzędu kilkuset pikofaradów) nie nadają się do ograniczania przebiegów 
szybkich. Niektóre wytwórnie produkują do tego celu specjalne diody 
o zmniejszonej pojemności złącza, zwane stabilitronami impulsowymi. 

Diody Zenera mogą jednak być wykorzystywane w układach ogranicz- 
ników szybkich, w odpowiednim połączeniu z innymi diodami. Przykład 
szybkiego ogranicznika równoległego z diodami Schottky'ego D;, D, i diodą 
Zenera Dz przedstawiono na rys. 3-9c. Aby uniknąć zniekształceń stromych 


Rys. 3-9. Zastosowanie diod Zene- 
ra w układach ograniczających: a) 
b) układ podstawowy ograniczni- 
ka i przebieg ograniczania prze- 
biegu sinusoidalnego; c), d) układy 
szybkich ograniczników z diodami 
Schottky'ego D,, D, 


zboczy wskutek ładowania pojemności diody Zenera przez diodę D4 i rezy- 
stor R, korzystne jest, w przypadku ograniczania ciągów impulsów o dużych 
przerwach między impulsami, spolaryzować diodę Żenera na stałe. Przy 
ograniczaniu przebiegów szybko następujących po sobie, pojemność złączo- 
wa diody Zenera nie zdąży w czasie przerw się rozładować i stosowanie po- 
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laryzacji nie jest konieczne. Przykład ogranicznika szeregowego tego typu, 
z ograniczaniem dwustronnym, przedstawia rys. 3-9d. 

Ograniczniki są niekiedy dołączane do źródeł sterujących przez pojem- 
ności sprzęgające. Powoduje to zakłócenia w ich pracy, gdyż wskutek nie- 
zerowej wartości średniej prądu wejściowego pojemność sprzęgająca ulega 
wkrótce naładowaniu. Wytworzony przyrost napięcia na pojemności „zaty- 
ka” układ, podobnie jak to następuje w układzie detekcyjnym. Aby unik- 
nąć przesunięcia składowej stałej przebiegu wejściowego, co zachodzi przy 
sprzężeniu pojemnościowym, stosuje się w takich przypadkach dodatkowe 
rezystory lub diody, ułatwiające proces rozładowania pojemności. Zagadnie- 
nie wytwarzania się składowej stałej w połączeniach kondensatorowo-dio- 
dowych jest szczegółowo omawiane w części rozdziału poświęconej układom 
dynamicznego przylegania. 


3.1.3. Ograniczniki w układzie wzmacniaczy prądu stałego 


Jako ograniczniki mogą być wykorzystane różnego rodzaju wzmacniacze 
o nieliniowych charakterystykach, a w szczególności wzmacniacze scalone 
prądu stałego, mające naturalną charakterystykę ogranicznika dwustron- 
nego (rys. 3-10b). Do zalet tego rodzaju ograniczników należy zaliczyć prze- 


j4A709 
U=15V 
Rq=10k92 


„ Uwęt Uweż 
po A 
0,5 10 15 mV 


Upmia 
Rys. 3-10. Ogranicznik w układzie wzmacniacza prądu stałego: a) układ podstawo- 
wy; b) typowa charakterystyka przejściowa 


de wszystkim duże wzmocnienie, umożliwiające ograniczanie przebiegów 
wejściowych o bardzo małych amplitudach (rzędu 10 mV) przy dużych war- 
tościach amplitud przebiegów na wyjściu. Dalsze zalety to: mała impedan- 
cja wyjściowa uniezależniająca jakość ograniczania od impedancji obciąże- 
nia, możliwość odwrócenia fazy sygnału oraz możliwość łatwej realizacji 
przesuwania charakterystyki ograniczania w przypadku zastosowania 
wzmacniacza różnicowego. Niewątpliwą ujemną cechą w stosunku do ogra- 
niczników diodowych jest mała szybkość działania typowych wzmacniaczy 
scalonych prądu stałego. Ta ujemna cecha może być złagodzona przy sta- 
rannej kompensacji częstotliwościowej układu wzmacniacza. 

Prosty układ ogranicznika służący do kształtowania przebiegu fali pro- 
stokątnej z wejściowego przebiegu sinusoidalnego przedstawia rys. 3-10a. 
Przebieg wyjściowy może zmieniać się w granicach maksymalnego i. mini- 
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malnego poziomu wyjściowego. Do przesuwania charakterystyki i ewen- 
tualnego zerowania sygnału niezrównoważenia jest wykorzystane wejście 
nieodwracające, do którego doprowadza się napięcie stałe Uwe z potencjo- 
metru Rz. Dla zabezpieczenia wejść przed wstecznym przebiciem w przy- 
padku zbyt dużej wartości napięcia różnicowego stosuje się na wejściu kon- 
wencjonalny ogranicznik z diodami krzemowymi Dy, Dy, o progu działania 
(ok. 0,7 V) znacznie większym od typowego zakresu napięcia wejściowego 
liniowej części charakterystyki przejściowej wzmacniaczy scalonych. 

Kształtowanie charakterystyki ograniczników w układzie wzmacniaczy 
prądu stałego jest możliwe przez zastosowanie w obwodzie sprzężenia zwrot- 
nego elementów nieliniowych, np. diod Zenera. Przykłady takich ogranicz- 
ników przedstawiono na rys. 3-lla i rys. 3-12a, gdzie zastosowano diody 
Zenera połączone przeciwsobnie, Przewodzeniu diod w obszarze stabilizacji 
odpowiada stabilizacja poziomu wyjściowego wskutek silnego ujemnego 
sprzężenia zwrotnego. Przebieg charakterystyk przejściowych zależy również 
od wartości napięć stałych Uwes i Uweq. 


R 
Uwe —Uwe2 (>5) 
—(Uzy +Upz)+ Uwez 


Rys. 3-11. Ogranicznik w układzie wzmacniacza operatorowego: a) układ z wejściem 
odwracającym; b) charakterystyka przejściowa układu 


4) 
W tUpy) + Uwe1 
„Rz R Rę 
PAZINCZAŹ) [2 Uwe? Uwet BrR, 
" R 
Ż M sza I] — (U PU, 
BR syz)ru Rej Ure* p, (Uz*Un) 
kę 
2 
Uonin 


Rys. 3-12, Ogranicznik w układzie wzmacniacza operatorowego: a) układ z wejściem 
nie odwracającym; b) charakterystyka przejściowa układu 
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Ponieważ diody Zenera wprowadzają silny efekt całkowania wskutek 
dużej wartości pojemności złączowej, do ograniczania szybkich przebiegów 
stosuje się je w połączeniu z diodami konwencjonalnymi (jedno z możli- 
wych połączeń przedstawiono na rys. 3-lla linią przerywaną; mogą być 
również stosowane połączenia jak na rys. 3-9c, d). Korzystna jest wstępna 
polaryzacja diod Zenera, przy tym prądy zasilające powinny być kierowane 
w stronę wyjścia niskoimpedancyjnego. 


3.2. Układy przylegania. Przesunięcie dynamiczne poziomu 


Jak wiadomo, przy pojemnościowych sprzężeniach układów przebieg wyj- 
ściowy z ogniwa sprzęgającego RC nie zawiera składowej stałej przebiegu 
wejściowego, która odkłada się na pojemności sprzęgającej. Niezależnie więc 
od wartości składowej stałej na wejściu, przebieg wyjściowy z ogniwa 
sprzęgającego RC dąży zawsze do takiego usytuowania się względem pozio- 
mu zerowego, aby wartość średnia przebiegu w dłuższych odcinkach czasu 
była równa zeru. Przy sygnałach asymetrycznych powoduje to przesunięcie 
się przenoszonych przebiegów względem poziomu zerowego w przypadku 
zmiany stopnia asymetrii przebiegów, co w wielu zastosowaniach jest zja- 
wiskiem niepożądanym. 

Ilustruje to zagadnienie rys. 3-13, na którym przedstawiono przenosze- 
nie w warunkach quasi-stacjonarnych przez obwód pojemnościowy o dużej 
stałej czasowej RC dwóch ciągów impulsów prostokątnych o różnych współ- 
czynnikach wypełnienia. Przebiegi wejściowe impulsów dodatnich prze- 
kształcają się tu w jakościowo odmienne ciągi impulsów, na przemian do- 


0) 4 


t 
ly L4 U7) 


Rys. 3-13, Przenoszenie przebiegów prostokątnych o różnych współczynnikach wy- 
pełnienia przez układ RC o dużej stałej czasowej 
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datnich i ujemnych, przy czym amplituda impulsów szerszych jest zawsze 
mniejsza od amplitudy impulsów węższych. Wynika to z zasady zachowania 
zerowej wartości średniej przebiegów, która jest równoważna z zasadą rów- 
ności pól obszarów zakreskowanych. Oznaczając amplitudy impulsów oraz 
czas ich trwania odpowiednio przez U; i U; oraz Ty i Ty, z równości S, = 
= U4Ty = S$; = UsT> otrzymuje się 


U, = U —3 (3-8) 


przy czym: 
U = U; -ŁU3; T = Ty RT2 


Zasada równości pól części dodatnich i ujemnych przebiegów napięcio- 
wych lub prądowych jest w istocie ogólniejszą zasadą równości ładunków, 
jakie dopływają i odpływają z kondensatorów w ciągu dodatnich i ujem- 
nych części przebiegów przenoszonych. W układach liniowych zasada rów- 
ności ładunków utożsamia się z zasadą równości odpowiednich pól zakreśla- 
nych przebiegami napięcia i prądu, gdyż rezystancja obwodu w czasie łado- 
wania i rozładowania pojemności jest taka sama. 

W obwodach pojemnościowego sprzężenia zawierających rezystancję 
nieliniową R (np. diodę) zasada identycznych ładunków ładowania i rozła- 
dowania pojemności jest oczywiście również zachowana, gdyż niespełnienie 
jej oznaczałoby nieograniczony jednokierunkowy proces ładowania pojem- 
ności, co jest fizycznie niemożliwe. Natomiast nie są równe pola ograniczo- 
ne przebiegiem napięcia wyjściowego i osią poziomu zerowego i przy znacz- 
nej nieliniowości rezystancji stosunek tych pól może być bardzo duży, Ozna- 
cza to, że napięciowy przebieg wyjściowy może przy znacznej nieliniowości 
rezystancji R przylegać ściśle do poziomu zerowego. Układy tego typu są 
nazywane układami przylegania lub układami odtwarzania składowej stałej. 

Układy przylegania są stosowane wszędzie tam, gdzie stosowanie sprzę- 
żenia pojemnościowego jest niezbędne (ze względu np. na dużą różnicę skła- 
dowych stałych) i gdzie jednocześnie wymaga się stałego usytuowania prze- 
biegów wyjściowych względem poziomu zerowego, niezależnie od ich 
kształtu. 

Podstawowy układ przylegania do poziomu zerowego od strony napięć 
ujemnych przedstawiono na rys. 3-14a. Przebieg wejściowy sinusoidalny 
(rys. 3-14b) pojawia się na wyjściu, praktycznie biorąc, niezniekształcony, 
przylegając wierzchołkami do poziomu zerowego. Przy bliższym rozpatrze- 
niu przebiegu wyjściowego (rys. 3-14c) można zauważyć, że przyleganie nie 
jest dokładne, gdyż wierzchołki sinusoidy wystają nieco nad poziom zero- 
wy, a ściślej biorąc, nad pewien poziom dodatni określony napięciem pro- 
gowym diody Ur (rys. 3-14d), przy czym są nieco odkształcone. Wynika to 
z zasady działania układu, w którym pojemność C ładuje się okresowo du- 
żym prądem (rys. 3-14e) w krótkim okresie czasu ts—t; przewodzenia diody 
oraz rozładowuje małym prądem zwrotnym diody w długim czasie t4— ty. 
Zniekształcenia wierzchołka impulsu sinusoidalnego wynikają z przyrostu 
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napięcia na pojemności € w czasie t,—ts, który powoduje „odepchnięcie” 
przebiegu wejściowego, Jeżeli rezystancja zwrotna diody Rkę jest bardzo du- 
ża, to ubytek ładunku z pojemności C w czasie rozładowania £,—t, jest bar- 
dzo niewielki i dla uzupełnienia ładunku przebieg wyjściowy może płyciej 
wkraczać w obszar przewodzenia diody. Zmniejszenie rezystancji przewo- 


(Geden cykl) 
=> 


Rys. 3-14. Przenoszenie przebiegu si- 
nusoidalnego w układzie przylegania 


dzenia RF daje podobny efekt, przyczyniając się do lepszego przylegania 
przebiegu wyjściowego do poziomu zerowego. Przy stosunku RR/RpF dążą- 
cym do nieskończoności napięcie na pojemności C dąży do pewnej wartości 
stałej AU. Idealny układ przylegania można więc teoretycznie zastąpić przez 
szeregowe włączenie pewnego źródła napięcia stałego AU (rys. 3-14f), w prak- 
tyce zaś napięcie to jest wytwarzane dynamicznie wskutek ładowania się 
pojemności. 

Rozpatrzmy przyleganie impulsów wejściowych przedstawionych na 
rys. 3-13 w układzie przylegania z rys. 3-14a, Przebiegi wyjściowe przed- 
stawiono na rys. 3-15a, b. Przyleganie zachodzi od strony wartości ujemnych 
napięć, a dokładność przylegania może być określona przez napięcie szcząt- 
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Rys. 3-15. Przyleganie przebiegów prostokątnych do poziomu zerowego 
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kowe U;. Wartość napięcia U, można wyznaczyć na podstawie porównania 
ładunków Q; i Q» ładowania i rozładowania pojemności, Zakładając dla 
uproszczenia dużą wartość pojemności C, spełniającą warunki stałości prądu 
w czasie ładowania i rozładowania: 


R;C VT, (3-9a) 
RĘC DT, (3-9b) 


ładunki te można obliczyć w następujący sposób: 


U, -U 
Q, = 1,T, => ——T, (3-10a) 
Rę 
Q,= IT, =-U* qr ge "Li (3-10b) 
e a'2 Rę 2 Rp 2 
2 przyrównania Q, i Q> otrzymuje się 
Up Rp T 
RE a 
U = U ESEE - +Up (3-11) 
14 —P. każ e Też R_ 1 
FR; Tą Rę Ty 


W praktyce często korzysta się z zależności uproszczonej przez przyjęcie 
UF=0 Ę 
r U 
U, 2U — 3 m 0 
| Rę Rp T, 
Ta "Rp Tą 1+ "Rp 5 T;. 


(3-11a) 


Porównując zależności (3-1la) i (3-8) stwierdza się, że dokładność przy- 
legania przy dużym stosunku Rp/R;p (rzędu 105) może być bardzo duża, przy 
czym jest lepsza wówczas, gdy przebieg już w sposób naturalny przylega 
do poziomu zerowego, jak to jest w przypadku przebiegów z rys. 3-13c 
i 3-15b (gdyż T; > Ty), dlatego przebieg wejściowy z rys. 3-13a przylega od 
strony napięć ujemnych nieco gorzej niż przebieg z rys. 3-15b. Natomiast 
przyleganie od strony napięć dodatnich będzie dla tego przebiegu znacznie 
korzystniejsze (rys. 3-15c), przy czym można je w prosty sposób zrealizo- 
wać przez zmianę kierunku przewodzenia diody w układzie z rys. 3-14a. 

W rzeczywistości pominięcie w zależności (3-11) napięcia progowego dio- 
dy UF powoduje duże błędy w ocenie dokładności przylegania. Dla przy- 
kładu, przy RR/R; = 105, T/T; = 10 i U=10V, z zależności (3-11a) uzysku- 
je się U, = 10 HV, podczas gdy w rzeczywistości napięcie przylegania U; 
będzie raczej zbliżone do wartości UF, która w typowych diodach germano- 
wych wynosi 0,2...0,3 V, a w krzemowych ok, 0,6 V. Przyleganie, praktycznie 
biorąc, zachodzi więc nie do poziomu zerowego, lecz do poziomu określo- 
nego napięciem Ur. Niedokładność przylegania przebiegów do poziomu ze- 
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rowego, powodowaną występowaniem napięcia progowego diody, można 
zmniejszyć przez zastosowanie wstępnej polaryzacji diody. 

W rzeczywistych układach przylegania należy uwzględniać wpływy re- 
zystancji źródła Rg i rezystancji obciążenia Ro, objawiające się stłumieniem 
amplitudy przebiegu wyjściowego i ewentualnie wprowadzeniem zwisu im- 
pulsów wskutek zwiększonego rozładowania pojemności przez rezystor R». 

Wpływ rezystancji Ry, Ro na amplitudę przebiegu wyjściowego można 
rozważyć w układzie jak na rys. 3-16a, gdzie wprowadzono również rezy- 
stancję Rp rzeczywistego źródła napięcia przylegania Up. Układ można spro- 


Rys. 3-16. Przyleganie w układzie z rezystancją źródła i obciążenia: a) układ pod- 

stawowy; b) układ uproszczony z diodą zastępczą; c) przyleganie impulsów prosto- 

kątnych przy dużej pojemności; d) przyleganie impulsów prostokątnych przy małej 
pojemności; e) zniekształcenia przebiegu piłokształtnego 


wadzić do układu zastępczego przedstawionego na rys. 3-16b. W układzie 
tym występuje zastępcze idealne źródło napięcia przylegania (Up+UF), zaś 
rezystancje Rp i Ro zostały włączone do schematu zastępczej diody D” o re- 
zystancjach Rp, Rp, określonych następująco: 


R; = Ręt+RPKR,, Ry (3-12a) 
RpR, 

Rą=— R 0 5 3-12b 

RO RR+R DE, RAA 


Rzeczywiste układy przylegania są sterowane niekiedy ze źródeł nieli- 
niowych, o zmiennej rezystancji wewnętrznej. Rozważania dotyczące przy- 
legania przebiegu fali prostokątnej przedstawionego na rys. 3-16c można 
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uogólnić przyjmując, że przy ładowaniu pojemności C (eg = eg) występuje 
rezystancja wewnętrzna Rg = Rg,, a przy rozładowaniu (eg = £g) Ry = Rg,. 
Przy dużej pojemności C spełniającej warunki: 
(Ry, Rp CX Ty (3-13a) 
(R„+Rp' CP T, (3-13b) 


można w warunkach stacjonarnych opisać układ następującym układem 
równań: 


Q,=1T, = Q+= LT, (3-14a) 
j=eUi: (3-14b) 
Rp 
U 
1, =-— 3-14 
2 RgA ( c) 
Up+Up+U, = eg, —U,—1,R,, (3-14d) 
Up+Up—U, = e, —U,+I,R.> (3-14e) 
eg Lp = EG (3-15) 
Po wyeliminowaniu stałych uzyskuje się zależności określające U; i U;: 
EG 
U,= Sy OO ORO (3-16a) 
1+ BR Tą Ry 4: Rygę z 


(3-16b) 


Analiza zależności (3-16) wykazuje, że wypadkowa amplituda U+-+U, = 
=U,o przebiegu wyjściowego jest mniejsza od amplitudy przebiegu wej- 
ściowego EG. 


Na przykład w przypadku źródła symetrycznego (Ry, = Rygę = Rg) Uzy- 
skuje się 
pRGPE:. . JBAD 
RAT, +T,) 
Rę T,+Rp T; 


U, = (3-17) 


Przy przebiegach niezbyt odbiegających od symetrycznych (przy wartościach 
Ty, T; tego samego rzędu), ze względu na występujące w dobrze zaprojek- 
towanym układzie nierówności Rę< R, ŚR, można stosować zależność 
przybliżoną na amplitudę impulsu 


a Fa (3-18) 
1+ —Ź (u: 9) 
Rp T, 


18* 
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Ponieważ zwykle Rp aćR», w praktyce o amplitudzie przebiegu wyj- 
ściowego decyduje stosunek rezystancji źródła Rg i obciążenia R». 

„Przy dużej pojemności C zniekształcenia impulsów prostokątnych wy- 
stępują jedynie przez stłumienie amplitudy. Inne przebiegi, jak np. przed- 
stawiony na rys. 3-16e przebieg piłokształtny, mogą znacznie odkształcić się 
wskutek spadków napięcia na rezystancji źródła Rg w czasie ładowania po- 
jemności. 

Dodatkowe zniekształcenia pojawiają się, gdy pojemność C jest mała 
i nie spełnia warunków (3-13). Przykład zniekształceń impulsów prostokąt- 
nych przy zbyt małej pojemności C przedstawiono na rys. 3-16d; charakte- 
rystyczne są zwisy impulsów. 

W układzie przylegania pojemność C powinna być duża, jednak speł- 
nienie warunków (3-9a) i (3-13a) może nastręczać trudności, gdy czas T; jest 
długi. Można zrezygnować ze spełnienia warunków (3-9a) i (3-13a) poprze- 
stając na łatwiejszych zwykle do spełnienia warunkach (3-9b) i (3-13b), ko- 
niecznych zresztą ze względu na dopuszczalny zwis impulsu. Niespełnienie 
warunków (3-9a) i (3-13a) powoduje wprawdzie niestałość (zwis) prosto- 
kątnego przebiegu wyjściowego w czasie ładowania pojemności, jednak nie- 
stałość ta w praktyce jest niezauważalna, gdyż dotyczy małej wartości na- 
pięcia (U,—UpF) wkraczającego w obszar przewodzenia charakterystyki”dio- 
dy. Można więc wybierać wartość C według zależności (2-4), określającej 
zwis impulsu, przy z = RĄC, tw = Ty. 

Istotna jest wartość pojemności C w układach przylegania przenoszą- 
cych przebiegi niejednorodne, np. zawierające grupy impulsów o długim 
czasie przerwy między grupami. Często nie można zastosować aż tak dużej 
pojemności, aby warunek (3-13b) spełnić również dla czasu przerwy, a wów- 
czas w przerwie między impulsami pojemność ulega znacznemu rozładowa- 
niu. W takim przypadku jest korzystne zastosowanie małej pojemności C, 
godząc się kompromisowo z pewnymi zniekształceniami wierzchołków. 
W przeciwnym razie wystąpi każdorazowo na początku grupy impulsów 
długotrwały stan przejściowy, określony procesem ładowania pojemności 
do napięcia asymptotycznego (rys. 3-17). Przy mniejszej pojemności stan 
przejściowy jest odpowiednio krótszy. W układach tego typu, przenoszących 
sygnały przerywane (lub modulowane amplitudowo), należy szczególnie za- 
troszczyć się o zastosowanie małych rezystancji Rp, Rgi dużych rezystan- 
cji Rę. 

Działanie omówionych dotychczas układów przylegania polega na tym, 
że przebieg przenoszony pełni w nich również funkcję sygnału kluczującego 
element nieliniowy i jednocześnie dostarcza napięcia przesuwającego średni 
poziom wyjściowy. Prócz tych prostych układów są również stosowane ta- 
kie układy przylegania, w których zarówno sygnał kluczujący jak i napięcie 
określające pożądany poziom przylegania są doprowadzane z oddzielnych 
źródeł. Układy takie są nazywane kiuczowanymi układami przylegania lub 
układami kluczowanego przylegania. 
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| Asymptota. 
Rys. 3-17. Stan przejściowy w ukła- © Rys. 3-18. Układ kłuczowanego 
dzie przylegania wywołany  włącze- przylegania z diodami w połącze- 
niem grupy impulsów prostokątnych niu mostkowym 


Jeden z najbardziej znanych układów kluczowanego przylegania przed- 
stawiono na rys. 3-18. Układ zawiera pojemność sprzęgającą C oraz źródło 
napięcia Uo, określające poziom przylegania przenoszonego przebiegu. Mo- 
stek z kluczowanymi diodami D; do D, służy do okresowego dołączania 
Źródła odniesienia do zacisków wejściowych, co ma na celu okresowe doła- 
dowywanie pojemności C, której zadaniem jest utrzymanie przylegania 
przebiegu wyjściowego do poziomu napięcia U». Przewodzenie diod nastę- 
puje w ściśle określonych chwilach zsynchronizowanych z przebiegiem wej- 
ściowym, który zwykle jest specjalnie ukształtowany. Ukształtowanie prze- 
biegu wejściowego polega na tym, że okresowo jest w nim reprodukowany 
pewien stały wejściowy poziom odniesienia, jak to np. przedstawiono na 
rys. 3-19 dla sygnału dwukierunkowego przebiegu piłokształtnego. Innym 


Rys. 3-19. Zilustrowanie zasady działania układu 
ktluczowanego przylegania: a) przebieg dwukie- 
runkowej liniowej podstawy czasu z napięciem od- 
niesienia U; b) przeniesienie przebiegu a) w ukła- 
dzie RC (jest widoczne utracenie składowej stałej 
przebiegu); c) przeniesienie przebiegu a) w ukła- 
dzie kluczowanego przylegania z napięciem odnie- 
sienia U 
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przykładem może służyć zespolony sygnał telewizyjny, w którym okresowo 
jest powtarzany poziom przyjęty umownie za poziom czerni. Przewodzenie 
diod mostka następuje właśnie podczas odcinków przebiegu zawierających 
wejściowy poziom odniesienia, wskutek czego poziom ten zostaje zgrany 
z poziomem przylegania Uo. Po wyłączeniu diod pojemność C zachowuje 
przez jakiś czas „uzgodnioną” różnicę napięć; aby stała czasowa rozładowa- 
nia tej pojemności była możliwie duża, prądy zwrotne diod D, do D, po- 
winny być możliwie małe i jednakowe. 

Na rysunku 3-19 przedstawiono kolejno: wejściowy przebieg dwukie- 
runkowej podstawy czasu (rys. 3-19a), przeniesienie tego przebiegu przez 
zwykły układ sprzęgający RC (rys. 3-19b), przeniesienie w układzie kluczo- 
wanym, z przyleganiem do poziomu U» (rys. 3-19c). Jak widać, w zwykłym 
układzie RC oprócz zniekształceń liniowości odcinków roboczych podstawy 
czasu występuje również przesunięcie poziomów startu (punkty 4A i B). 
W układzie kluczowanego przylegania różnica poziomów startu zostaje usu» 
nięta, gdyż w czasie przerwy ftp następuje połączenie źródła napięcia od- 
niesienia z zaciskiem wyjściowym i pojemnością sprzęgającą. Nie jest przy 
tym konieczne, aby ta komutacja zajmowała cały odcinek czasu tp, wystar- 
czy, gdy czas komutacji będzie kilkakrotnie dłuższy od stałej czasowej ła- 
dowania pojemności C przez diody D; do D, oraz rezystancję źródła napię- 
cia Up. Do kluczowania diod mostka są stosowane dwa przebiegi impulsowe 
o przeciwnym znaku, synfazowe z przebiegiem wejściowym. 

Należy zauważyć, że pojemności Cy, C; tworzą wraz z diodami mostka 
konwencjonalne układy przylegania, wskutek czego odkładają się na tych 
pojemnościach napięcia stałe, powodujące zatkanie diod w przerwach mię- 
dzy impulsami kluczującymi. Zamiast pojemności C;, Cs mogą być natu- 
ralnie zastosowane źródła napięciowe powodujące wstępną polaryzację za- 
porową, połączone szeregowo ze źródłami impulsów kluczujących. 

W układach telewizyjnych napięcia kluczujące są kształtowane z prze- 
biegu wejściowego w układzie obcinacza zwanym separatorem impulsów 
synchronizacji. W urządzeniach telewizyjnych układy kluczowanego przyle- 
gania są stosowane m.in. do automatycznej identyfikacji umownego pozio- 
mu czerni, przy czym jako elementy kluczowane są wykorzystywane różne 
układy bramek transmisyjnych. 

Na zakończenie należy zająć się zagadnieniem niepożądanego przesunię- 
cia poziomu, które powstaje przy sprzężeniu pojemnościowym w przypadku 
nieliniowej rezystancji obciążenia, np. przy sterowaniu wzmacniacza lub 

układu obcinacza, W układzie obcinacza szeregowego (rys. 3-20) kondensa- 
tor C, dioda D+ i rezystor Ry tworzą w istocie układ przylegania, „W którym 
napięcie uj sterujące właściwy obcinacz zostaje przesunięte w stronę waI- 
tości Wieńdych (rys. 3-21a). Chociaż przyleganie ze względu na rezystan- 
cję R; nie jest tu zbyt dobre, to jednak amplituda impulsów wyjściowych 
może być znacznie zmniejszona. 

Korekcja przesunięcia napięcia u; może być dokonana przez wprowa- 
dzenie dodatkowej diody D; i rezystora R, które tworząc obwód nieliniowy 
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przeciwnego typu niż D, i R; symetryzują wypadkową charakterystykę 
przewodzenia. Przy dokładnej symetrii przebieg u, powtarza prostokątny 
przebieg wejściowy u, i napięcie wyjściowe u» ma kształt dodatnich połó- 
wek napięcia wejściowego. Dodatkowo uzyskuje się napięcie u na rezysto- 
rze Re, które powtarzą przebieg ujemnych części przebiegu wejściowego 
(rys. 3-21b). 


—]|-— u) 4 
CA 
4 
(ó SES 
0 
EA Bo EO za 
Rys. 3-20. Zastosowanie w ukła- 2) 
dzie obcinacza szeregowego ze h 
sprzężeniem pojemnościowym do- LCO.-02F t. 
datkowego obwodu z diodą D,, 0 " 
umożliwiającego usunięcie niepo- b) jó; 


żądanego przesunięcia średniego 
poziomu przebiegu napięcia uw” 4 
0 J | | t 
0 i 
+] 
Rys..3-21. Przebiegi w układzie z uj |? 


rys. 3-20: a) bez obwodu pomoc- U 
niczego; b) z obwodem pomocni- p) 
czym w przypadku symetrii cha- 
rakterystyki przewodzenia; c) z 
obwodem pomocniczym  działają- 
cym jako układ przylegania od 
strony napięć dodatnich (R, = 0) 


Jeżeli w układzie z rys. 3-20 zastosuje się Re = 0, to wystąpi odwrotne 
zjawisko przylegania napięcia u; do poziomu zerowego od strony napięć 
dodatnich. Impulsy napięcia wyjściowego ug są wówczas prawie dwukrotnie 
większe (rys. 3-21c). Układy tego typu są stosowane w obwodach wyzwala- 
nia przerzutników, dla pełniejszego wykorzystania napięcia przebiegu wy- 
zwalającego i rozładowania pojemności sprzęgającej. 

Przy zastąpieniu rezystancji R, dużą pojemnością układ przekształca 
się w znany układ prostowania z podwajaniem, zwany również układem 
z diodą pompującą. W technice impulsowej układy z diodą pompującą są 
wykorzystywane w przetwornicach napięcia, przy generacji przebiegów 
schodkowych, w impulsowych licznikach kumulacyjnych itp. urządzeniach. 


3.3. Układy porównujące (komparatory) 
Komparatory są urządzeniami wykonującymi funkcję porównywania (kom- 


paracji) dwóch przebiegów wejściowych. W chwili zrównania się wartości 
chwilowych przebiegów porównywanych na wyjściu komparatora pojawia 
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się skok napięcia lub prądu, przy tym kierunek zmiany sygnału wyjściowego 
w ogólnym przypadku powinien informować o kierunku zmian różnicy 
wartości chwilowych sygnałów wejściowych. 

W typowych zastosowaniach jeden z przebiegów wejściowych stanowi 
sygnał wzorcowy. Przy ustalonym sygnale wzorcowym komparator bywa 
nazywany układem dyskryminacji amplitudy. Są stosowane sygnały wzor. 
cowe liniowo lub schodkowo zmienne w czasie itp. 

Komparatory są stosowane w wielu urządzeniach impulsowych i cyfro- 
wych, m.in. w przetwornikach analogowo-cyfrowych, układach pomiaru 
czasu, miernikach fazy itp. 

„Jako komparatory są obecnie niemal wyłącznie stosowane układy 
wzmacniaczy różnicowych dyskretnych i scalonych, o ostro wyrażonej nie- 
liniowości charakterystyki przejściowej, oraz niektóre szybkie układy rege- 
neracyjne. Zakres zastosowania wcześniej stosowanych komparatorów 
w układzie ograniczników diodowych został ograniczony do celów specjal-- 
nych. 

Do porównywania przebiegów są stosowane dwa podstawowe rodzaje 
komparatorów — nieregeneracyjne, o charakterystyce przedstawionej na 
rys. 3-22a, i regeneracyjne, o charakterystyce w pewnym zakresie wartości 
sygnałów niejednoznacznie określonej, przedstawionej na rys. 3-22b. Oba 


0) 6) 


wy ta 
Strefa przejściowa 


strefa histerezy 


Mi 


Rys. 3-22. Sterowanie układów komparatorów: a) nieregeneracyjnego; b) regenera- 
cyjnego przy stałym sygnale porównawczym 


typy komparatorów charakteryzuje pewna strefa nieokreśloności, wynika- 
jąca z różnicy sygnałów progowych U;, Us. Strefa nieokreśloności wynika 
z istnienia strefy przejściowej układów nieregeneracyjnych i strefy histere- 
zy układów regeneracyjnych. 

Działanie obu typów komparatorów różni się głównie efektywnym cza- 
sem narastania przebiegów wyjściowych przy różnych szybkościach stero- 
wania na wejściu. Komparatory regeneracyjne cechuje czas narastania im- 
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„pulsu wyjściowego w dużym stopniu niezależny od szybkości zmian prze= 
biegów porównywanych, przy czym na ogół jest to czas bardzo. krótki. Czas 
narastania impulsu wyjściowego w komparatorze nieregeneracyjnym jest 
równy czasowi zmian sygnału wejściowego w granicach strefy przejściowej 
i dopiero przy szybkich sygnałach wejściowych ustala się wskutek bezwład- 
ności własnej komparatora. Różnice te stają się bardzo istotne przy porów- 
nywaniu przebiegów o zmiennej szybkości narastania, szczególnie przy ma- 
łych stromościach przebiegów wejściowych. 

W celu wyostrzenia impulsu wyjściowego stosuje się wzmacniacze sca- 
lone o dużym wzmocnieniu, charakteryzujące się małą szerokością strefy 
przejściowej (rzędu 1 mV). Do standaryzacji i wyostrzenia impulsów wyj- 
ściowych są również stosowane dodatkowo człony regeneracyjne. 

Należy dodać, że przez zastosowanie sprzężenia zwrotnego dodatniego 
układ komparatora nieregeneracyjnego można przekształcić w układ kom- 
paratora regeneracyjnego. Zastosowanie komparatorów regeneracyjnych 
jest celowe m.in. przy istotnym wpływie zakłóceń szumopodobnych na pro- 
ces porównywania (szerokość strefy histerezy powinna być w przybliżeniu 
równa wartości średniej amplitudy zakłóceń). 

Układ komparatora powinien charakteryzować się możliwie dużym za- 
kresem dopuszczalnych zmian sygnałów wejściowych rodzaju wspólnego 
i rodzaju różnicowego, możliwie małą szerokością strefy nieokreśloności, du- 
żą stałością poziomów progowych oraz małymi wartościami czasów narasta- 
nia i opóźnienia odpowiedzi. W wielu zastosowaniach istotne znaczenie ma 
czasowa niestałość czoła odpowiedzi, związana z występującymi w układzie 
szumami i zakłóceniami. 

Typowe wzmacniacze różnicowe scalone mogą być niekiedy stosowane 
jako urządzenia porównujące, jednak są to układy stosunkowo wolno dzia- 
łające i o małym zakresie dopuszczalnych wartości napięć wejściowych. 
Obecnie są wytwarzane specjalne wzmacniacze różnicowe do celów szybkiej 
komparacji, o czasie narastania odpowiedzi rzędu 20...50 ns. Typowe para- 
metry niektórych komparatorów scalonych podano w tabl. 3-1. 

Przy szybkiej komparacji są również stosowane układy dyskretnych 
wzmacniaczy różnicowych oraz niektóre układy diodowe. Czas narastania 
odpowiedzi specjalnych szybkich komparatorów jest rzędu 0,5...5 ns. 

Na rysunku 3-23 przedstawiono szeroko rozpowszechniony układ kom- 
paratora scalonego typu uA710. Tranzystory Ty, Tę pracują w konwencjo- 
nalnym układzie pary różnicowej ze skompensowanym źródłem prądowym 
Tę, wzmacniacz pośredni z tranzystorem T, steruje wyjściowy wtórnik T, 
z dynamicznym obciążeniem Ts. Tranzystory Ty, T; realizują system zrów- 
noważonego zasilania dla tranzystora Ty; pracując przy tym w układzie jed- 
nostkowego inwertera umożliwiają wykorzystanie pełnego napięcia różnico- 
wego stopnia wejściowego do sterowania bazy tranzystora Ty. Zastosowanie 
diody Zenera Dz, powoduje zwiększenie zakresu dopuszczalnych napięć 
wejściowych, ograniczonych od góry nasycaniem się tranzystorów wejścio- 
wych. Identyczna dioda Zenera Dz w obwodzie wyjściowym przesuwa po- 
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"Tablica 3-1. Parametry techniczne komparatorów scalonych 


"Typ komparatora 


Nazwa parametru z Wy- 
miar 
uA710 | uA711 | uA7603) uA734 
„Napięcie wejściowe niezrównoważenia (maks.) 5 5 6 | 7,5 mV 
Prąd wejściowy niezrównoważenia (maks.) 7,5 25 7,5 0,045 LA 
Roka: i =? KE - 
Prąd wejściowy roboczy (maks.) 40 150 60 0,15 uA 
Wzmocnienie napięciowe (min.) 0,8 0,5 5 25 V/mV 
aż REJ --12 12 NORA 
Napięcia zasilające E 6 zi 6 = 4,5-— -Ł6,5| £5,0— 15] W 
'Czas narastania 40 40 16 200 ns 
Zakres napięć wejściowych (rodzaju wspólnego +5 +5 +4 +5 vV 
i rodzaju różnicowego, maks.) 
Poziomy napięcia wyjściowego —05 —0.5 o 0 v 
+3,2 | +3,2 +3,0 +8,0 
"Współczynnik temperaturowy zmian napięcia wej- 5 5 3 3,5 UVC 
ściowego niezrównoważenia 
Poziomy napięcia strobującego — o m — | 
+6 
Prąd emitowany z wejścia strobującego w stanie 
R Rei =, 1,2 — - nA 
niskonapięciowym ł 


1) Dwa wyjścia różnicowe symetryczne strobowane, 


ziomy napięcia wyjściowego odpowiednio do poziomów napięcia wejścio- 
wego typowych scalonych układów logicznych. 

Wykorzystanie różnicowych wzmacniaczy scalonych w układach kom- 
paratorów nieregeneracyjnych i regeneracyjnych przedstawia rys. 3-24. 
Przedstawione przykłady dotyczą sterowania wejścia odwracającego napię- 
ciem Uwe; porównywanym ze stałym napięciem progowym Up stanowiącym 
sygnał odniesienia. Sygnały na wejściach mogą być zamienione, wówczas 
kierunek zmian sygnału wyjściowego jest przeciwny. 

W przypadku układu KA710 strefa przejściowa ma szerokość Uq okreś- 
loną w przybliżeniu przez różnicę poziomów wyjściowych (Uy max 7 Ug min) 
i wzmocnienie układu ku 


Ur = z ai (3-19) 
ca 


Przy najmniej korzystnych warunkach szerokość strefy przejściowej Ur 
dla układu uA710 wynosi 10 mV, w typowych warunkach jest ok. 2 mV, 
co jest wartością typową również dla innych układów. Przez dodatkowe 
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Rys. 3-23. Schemat komparatora sca- 
lonego uA710, (numeracja zacisków od- 
powiada oprawkom TO-5, TO-99) 


Rys. 3-24, Układy komparatorów i ich charakterystyki przejściowe: a) układ nie- 
regeneracyjny; b) układ regeneracyjny 
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wzmocnienie szerokość strefy Ur może być zmniejszona, np. do wartości 
0,2 mV. 

Komparator regeneracyjny powstaje w układzie jak na rys. 3-24b, przy 
tym musi być spełniony warunek dostatecznie silnego dodatniego sprzęże- 
nia zwrotnego 


B= BL (8-20) 


który jest warunkiem powstania histerezy w charakterystyce przejściowej 
układu (U; >> Us). Poziomy progowe U;, U; i zakres histerezy Up mogą być 
określone następująco: 


U, a Up+F(U, max Up) Bu (3-21a) 
U, = Up+(U, min UP) Bu (3-21b) 
Up U,=U, == (U, max u min) Bu = Ur k, Bu (3-22) 


Dla dobrego przełączania regeneracyjnego wartość kufu powinna być co 
najmniej rzędu 5, dlatego typowe szerokości strefy histerezy są co najmniej 
pięciokrotnie większe od typowych szerokości strefy przejściowej UT. 
Zmniejszenie wartości Up jest jednak możliwe, np. przy zastosowaniu do- 
datkowych wzmacniaczy na wyjściu, objętych pętlą dodatniego sprzężenia 
zwrotnego komparatora. 

Czas narastania przebiegu wyjściowego zależy od efektywnego prze- 
sterowania układu. Na rys. 3-25 przedstawiono odpowiedź komparatora 


0) 
my [u ] T 
100) 
50 Vy 
0 6 
i | Ika 
0 20 40 60 80 100 140ns 0 20 40 60 80 100 r20ns 


Rys. 3-25. Przebiegi wyjściowe komparatora uA710, przy różnych przesterowaniach, 
przy: a) dodatnich; b) ujemnych skokach napięcia wejściowego 


uA710 w układzie nieregeneracyjnym z rys. 3-24a, przy Up = 100 mV i przy 
sterowaniu skokiem Atuwye: 2£100 mV, przy przesterowaniu ponad poziom 
Up 0 2,5, 10, 20 mV. Przy silnych przesterowaniach czas narastanią odpo- 
wiedzi zmniejsza się i ustala na poziomie ok. 15 ns. 

W niektórych zastosowaniach występuje konieczność określania, czy 
wartość chwilowa badanego przebiegu znajduje się w granicach wartości 
poziomów U;, Us. Do tego celu jest stosowane połączenie równoległe kom- 
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paratorów przedstawione na rys. 3-26a, nazywane komparatorem okienko- 
wym. Przebieg charakterystyki wyjściowej komparatora okienkowego wy- 
nika z sumowania charakterystyk pojedynczych komparatorów wchodzą- 
cych w skład komparatora okienkowego. 


Rys. 3-26. Komparator okienkowy i jego charakterystyka przejściowa 


Należy zaznaczyć, że sumowanie przebiegów wyjściowych przy stoso- 
waniu zwykłych wzmacniączy scalonych w układach komparatorów okien- 
kowych jest utrudnione, ze względu na małą rezystancję wyjściową. W ukła- 
dzie uA710 sumowanie jest ułatwione, gdyż przy doprowadzeniu wysokiego 
napięcia do wyjścia ulega zatkaniu dioda Zenera DZ,. 

Uniwersalny układ komparatora podwójnego uA711, o wspólnym wyj- 
Ściu w układzie sumy logicznej, przedstawiono na rys. 3-27, Sumowanie na- 
stępuje w układzie dwuwejściowego nieliniowego wtórnika z tranzystorami 
Ty, Tg i jest uzależnione od potencjałów wejść strobujących. Zerowy po- 
tencjał na wejściu strobującym uniezależnia napięcie wyjściowe od stanu 
wyjścia danego komparatora, wskutek przewodzenia w obszarze stabilizacji 
diody Zenera Dz; lub Dz, i wynikającego stąd zatkania tranzystora T; 
lub Ts, sterowanych z wyjść komparatorów. Odetkanie tranzystorów wyj- 
ściowych następuje przy wysokim potencjale wejść strobujących (ok. +6 V) 
powodujących zatkanie diod Dz;, Dz, i odetkanie tranzystorów T;, Ts. Prze- 
bieg ustalania się napięcia wyjściowego przy nominalnym impulsie strobu- 
jącym o amplitudzie 3 V przy różnych przesterowaniach względem umow- 
nego poziomu zerowego przedstawiono na rys. 3-28, 

W komparatorach układu uA7ł1 zastosowano zmiany w stosunku dó 
konwencjonalnego układu polegające na wprowadzeniu dodatkowego tran- 
zystora Ty (i T4g). Tranzystor T; powoduje redukcję prądu bazy tranzy- 
stora T, w stanie nasycenia, co prowadzi do zmniejszenia mocy zasilania 
i czasu wyłączania tranzystora Tą. W normalnych warunkach tranzystor T; 
jest zatkany spadkiem napięcia na rezystancji R, i nie wpływa na pracę 
układu. Przy dużym ujemnym napięciu wejściowym tranzystor Ts zatyka się 
i spadek napięcia na rezystancji R. zanika, co powoduje odetkanie T; 
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Rys. 3-27. Schemat podwójnego komparatora scalonego typu pA711 (oprawka TO-100) 


i przepływ jego prądu kolektora przez rezystancję Ry. W tym czasie tran- 
zystor Ty silnie przewodzi i spadek napięcia na rezystancji R, zatyka cał- 
kowicie tranzystor Tz. Jeżeli tranzystory Ty, T; są identyczne, w tym stanie 
ich prądy i napięcia kolektorowe są jednakowe, gdyż napięcia na bazach są, 
praktycznie biorąc, identyczne (pomijając mały spadek napięcia na rezy- 


0 10 20 30 40 ns 0 
Rys. 3-28. Ustalanie się na- 


pięcia wyjściowego układu Rys. 3-29. Układ szybkiego komparatora w układzie 

uA711 przy różnych  prze- wzmacniacza różnicowego, z diodą tunelową jako 

sterowaniach na wejściu regeneracyjnm elementem wyostrzającym  prze- 
strobującym bieg wyjściowy 
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stancji Ry). Napięcia kolektorowe są równe podwójnej wartości napięcia 
UBep (tranzystorów T;, Ty) i wskutek tego tranzystory Ty, T; nie są nasy- 
cone. 

Przykłady komparatorów szybkich z elementami dyskretnymi przedsta- 
wiono na rys. 3-29 i rys. 3-30. 


Rys. 3-30. Układ szybkiego komparatora z regeneracyjnym przerzutnikiem wyostrza- 
jącym z.tranzystorami przeciwstawnymi w układzie tyrystorowym 


W układzie z rys. 3-29 stosuje się wzmacniacz różnicowy z tranzysto- 
rami szybkimi Ty, Tę zabezpieczonymi przed przebiciem złączy diodami szyb- 
kimi Dy, Dą. Diody Dz, Dy mogą być zastosowane w celu polepszenia stałości 
temperaturowej przez odprowadzenie prądów zerowych. Przełączenie prądu 
zasilającego obwód emiterów do emitera tranzystora T; powoduje przerzut 
włączonej do obwodu kolektora diody tunelowej Dr, która kształtuje szyb- 
ki skok napięcia doprowadzany do wzmacniacza separującego z tranzysto- 
rem T;. Zakres napięcia wejściowego w tym układzie jest ograniczony od 
góry nasyceniem się tranzystora Ty. Przy nasyceniu tranzystora T; prąd 
płynący w obwodzie niskoimpedancyjnym diody tunelowej może przekro- 
czyć dopuszczalne wartości, powodując uszkodzenie diody. 

W układzie komparatora z rys. 3-30 szybki przebieg doprowadzany do 
wejścia pierwszego jest porównywany z wolno zmieniającym się dodatnim 
przebiegiem doprowadzanym do wejścia drugiego, przy tym elementem po- 
równującym jest złącze emiterowe szybkiego tranzystora Ty. Dioda D; służy 
do odcięcia wejścia drugiego po chwili komparacji, diody Ds, D3 są zasto- 
sowane w celu kompensacji temperaturowej spadku napięcia na diodzie D4. 
Włączenie tranzystora TI; spowodowane wzrostem potencjału wejścia pierw- 
szego powoduje wyzwolenie szybkiego przerzutnika z tranzystorami prze- 
ciwstawnymi Tą, Ts o sprzężeniu bezpośrednim, zasilanego z napięcia na 
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diodzie Zenera Dz. Tranzystory Ts, Tz wchodzące regeneracyjnie w stan 
przewodzenia wytwarzają na wyjściu szybki dodatni impuls napięciowy 
wskutek wyładowania pojemności 10 nF przez impedancję obciążenia. Do 
wyłączenia tranzystorów Tę, Ts pracujących w połączeniu imitującym pracę 
tyrystora jest wymagane niemal całkowite rozładowanie pojemności 10 nF. 
Charakterystyczny jest stosunkowo długi czas martwy układu, wynikający 
z ładowania tej pojemności ze źródła 100 V przez rezystancję 3,9 kQ, Układ 
jest stosowany do porównywania przebiegów tzw. szybkich i wolnych podstaw 
czasu w synchroskopie stroboskopowym. 


3.4. Bramki inwerterowe 


3.4.1. Układy bipolarne nasycone 


Podstawowymi układami techniki impulsowej i cyfrowej są bramki inwer- 
terowe z nasycającymi się tranzystorami bipolarnymi, nazywane w skrócie 
inwerterami nasyconymi lub kluczami w układzie wspólnego emitera [1, 2, 
3, 4, 5]. 

Przykład inwertera należącego do rodziny układów RTL (ang. Resistor- 
-Transistor Logic) przedstawiono na rys. 3-31a. Jest to inwerter jednowej- 


Stan „niski” 


Strefa przejściowa 


0—Uga 


0 Uge Ugim Um Uh 


Rys. 3-31. Inwerter jednowejściowy typu RTL: a) podstawowy układ nasycony; b) 
charakterystyka przejściowa układu nasyconego (linią przerywaną zaznaczono cha- 
rakterystykę przy pracy bez obciążenia) 


ściowy, ze stałym źródłem zatykającym w obwodzie bazy i z obciążeniem 
równoległym w obwodzie kolektora. Inwerter jest sterowany napięciem tg, 
przy tym zachodzi odwrócenie stanów napięcia wyjściowego w stosunku do 
stanów napięcia wejściowego. W stanie statycznym niski stan napięcia 
wejściowego UGL powoduje zatkanie tranzystora i wystąpienie stanu wy- 
sokiego napięcia UęH na wyjściu. Odwrotnie, wysoki stan napięcia wejścio- 
wego UGH powoduje nasycenie tranzystora i niski stan napięcia wyjścio- 
wego UL = UCES. 
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Zastosowanie pojęć stanów „niskiego” i „wysokiego” i odpowiadających 
im indeksów L, H (ang. High, Low) ma na celu uniezależnienie opisu fizycz- 
nego układu od przyjmowanej konwencji określania stanów logicznych. 

Statyczną charakterystykę przejściową inwertera nasyconego przedsta- 
wiono na rys. 3-31b (linia przerywana dotyczy układu nieobciążonego). 
Występują trzy podstawowe obszary charakterystyki — obszary odpowia- 
dające stanowi wysokiemu i stanowi niskiemu oraz przedzielający je obszar 
przejściowy, w którym tranzystor jest aktywny. Granice stref są określone 
przez napięcia progowe strefy przejściowej UGŁ max = UGŁM i UGH min = 
= UGHM. 

Parametry charakterystyki przejściowej są w dużym stopniu zależne 
od obciążenia, które w ogólnym przypadku może być nieliniowe i może za- 
wierać źródła. Obciążenie może w ogólnym przypadku emitować lub absor- 
bować prąd wyjściowy. W typowych przypadkach z wyjścia przy stanie 
wysokim jest pobierany do obciążenia prąd żo = Igy (obciążenie typu absor- 
bującego, wyjście typu emisyjnego). W stanie niskim wyjście może zarówno. 
emitować jak i pobierać prąd z obciążenia; wówczas io = Ięr (obciążenie 
typu emitującego, wyjście typu absorbującego). 

Charakterystyka przejściowa przedstawiona na rys. 3-31b dotyczy in- 
wertera z wyjściem emitującym w stanie wysokim i absorbującym w sta- 
nie niskim, jako przypadku złożonego. 

Przy łączeniu kaskadowym inwerterów RTL wyjście jest jednak na ogół 
typu emitującego, gdyż przy wartościach nieujemnych napięcia wejściowego 
prąd wejściowy jest zwykle dodatni. Charakterystykę wejściową inwertera 
RTL przedstawiono na rys. 3-32. 


+Uee 
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R lęg 
U 
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—Uga 
Rys. 3-32. Charakterystyka wejściowa Rys. 3-33. Układ zastępczy inwertera 
inwertera RTL dla stanu zatkania tranzystora 


Analiza inwertera w celu określenia parametrów charakterystyki przej- 
ściowej może być dokonana na podstawie schematów uproszczonych układu, 
obrazujących stan zatkania i stan przewodzenia tranzystora. 

Stan zatkania tranzystora obrazuje układ przedstawiony na rys. 3-38. 
W stanie zatkania impedancja wejściowa tranzystora jest, praktycznie bio- 
rąc, nieskończenie duża. Napięcie ujemne zatykające —UBez powstaje głów- 
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nie pod wpływem oddziaływania źródła napięcia zatykającego —UBB. 
W określaniu wartości napięcia zatykającego biorą udział również napięcie 
UGL, prąd bazy IC, oraz rezystancje Ry, Ro 


R R, RR 
—UpĘz= "U — ŁU HI SRA 
BEZ BB RR; SŁ RJ+LR, © R;+R; 


(3-23) 


przy tym w celu skutecznego zatkania powinien być spełniony warunek 
—Uggz <0 (3-24) 


Warunek zatkania tranzystora może być interpretowany jako warunek 
na małą wartość rezystancji R,, która łączy bazę ze źródłem zatykającym 
—UBB, co może być przedstawione w postaci zależności 


UBB—UBEz 


UacztUGL „i, 
UJ 


(3-25) 


Ra SPF max = 


1 


Warunek zatkania powinien być kontrolowany przy najmniej korzyst- 
nym rozkładzie wartości określających Ramax, a więc z reguły przy maksy- 
malnej przewidywanej temperaturze pracy, gdy wartość Ic, jest naj- 
większa. , 

Stan przewodzenia tranzystora w nasyceniu przedstawią schemat z rys. 
3-34, Złącze baza-emiter jest, praktycznie biorąc, równoważne źródłu napię- 


+lge 
[Jk 
bł ż 
MM 
Ient 
U, 
Wo gh l 8 ab SCP Up "Uczs =Ugep"lgce 
Ua b ła | Flp 
b ka l ; 
cz Rys. 3-34. Układ zastępczy inwertera dla 
— Ue stanu nasycenia tranzystora 


ciowemu o napięciu UBgp niezależnemu od wartości prądu bazy IBF. Analo- 
gicznie obwód kolektor-emiter jest równoważny źródłu napięciowemu o ma- 
łej wartości napięcia UcEs. Prąd bazy Ipr można wyznaczyć jako różnicę 
między wpływającym prądem źródła sterującego IGH a prądem odpływają- 
cym Ig 


UcnUBep _ UBB"UBEP 
R; R; 


igp = IgH-1, = (8-26) 
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przy tym powinien być spełniony warunek skutecznego nasycenia tranzy- 
stora: 


1 

Igp2Kplgg = Kpa (8-27) 
0 

przy czym: IgG = Icm/fo — prąd bazy granicznie nasycający tranzystor; 

Kp — współczynnik określający najmniejsze wymagane przesterowanie 

tranzystora (KFc>1); 


ICM = NKt+lL = CC CES. | LL (3-28) 
(ej 

-— prąd kolektora w nasyceniu, składający się z prądu I, płynącego przez 

rezystor Rc i z absorbowanego prądu obciążenia IęŁ. 

Warunek nasycenia może być interpretowany jako warunek na dosta- 
tecznie małą wartość rezystancji R, łączącej bazę ze źródłem sterującym 
wprowadzającym tranzystor w nasycenie, co może być przedstawione w po- 
staci zależności 


2 UGH— UBEP 
R, LE; max K, DARE: — (3-29) 
Bo s ue "ie 


Warunek nasycenia powinien być kontrolowany przy najmniej korzyst- 
nych warunkach, a więc z reguły w zakresie najmniejszych temperatur 
pracy, gdy wartość f% tranzystorów jest najmniejsza. 

Przy projektowaniu inwerterów warunki (3-25), (3-29) na rezystancje 
Rą, R; są traktowane łącznie, gdyż obie te rezystancje biorą udział w okreś- 
laniu wejściowego punktu pracy tranzystora, zarówno w zatkaniu jak 
i w nasyceniu. 

Wartość napięcia progowego UGŁM można wyznaczyć biorąc pod uwagę 
to, że w punkcie Q charakterystyki przejściowej (rys. 3-31b) prąd bazy IBF 
jest równy zeru. Wówczas z równania (3-26), bądź bezpośrednio ze sche- 
matu przedstawionego na rys. 3-33, uzyskuje się zależność 


UGLm UBEp__ UBBTUBEP 
R; R; 
na podstawe której wyznacza się napięcie progowe 


UGLM 7 (Up +Ugęp p -+UBEp (3-30) 
2 


Napięcie progowe jest duże, gdy duża jest wartość napięcią źródła za- 
tykającego UBB oraz duży stosunek rezystancji Ry/Rę. Najmniejsze napięcie 
progowe (przy UBgB = 0, R, Ś Ry) jest zbliżone do UBeP. 

Podobnie można wyznaczyć wartość drugiego napięcia progowego UGHM, 
przy którym IpF = IgG, uzyskując zależność 


Ucum UBep _ UsBtUBgp _ ICM 
R, R; Bo 
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na podstawie której 


ż „ Icm cm 
UGHM = (Uga+UBEp) Ro tUpgpt —, R, =UgimMt "5 PB 
2 o fo 
(3-31) 
Szerokość strefy przejściowej 1) 
Icm 
AUgr = UGHM —UGLM = p, ach (8-32) 


Mając na uwadze realizację wąskiej strefy przejściowej, należy dążyć 
do sterowania przy małej rezystancji R, i małych prądach kolektora. Przy 
pracy bez obciążenia szerokość strefy przejściowej jest najmniejsza i wy- 
nosi UCC A 

c 

Jedną z istotnych wad inwertera RTL jest stosunkowo mała szybkość 
przełączania, wynikająca ze sposobu sterowania wejścia przez zwykle dużą 
rezystancję Ry. Do obliczenia czasów przełączania układ inwertera z rys. 
3-31 można sprowadzić do układu podstawowego rozważanego w p. 1.3.1,3, 
przedstawionego na rys. 1-52, przy tym należy zastosować następujące pa- 
rametry zastępcze obwodu wejściowego: 


Ry R; R, Rz b Rz 
RGG  MysUygo Wy 4 | Baty alu 
b RER, F=UGH p, BB", R= UBB p, TUGLTR, 
(3-33) 


Skrócenie czasów przełączania inwertera można osiągnąć przez zbocz- 
nikowanie rezystancji Ry, pewną niewielką pojemnością C (rys. 3-35), dzięki 


lc 


ie" " Rys. 3-35, Inwerter z pojemnością przyspieszającą 


której uzyskuje się chwilowe zwiększenie przesterowania tranzystora. In- 
'werter tego typu jest nazywany inwerterem RCTL (ang. Resistor-Capacitor- 
-Transistor Logic). Skrócenie czasów przełączania jest okupione zwiększo- 
nym poborem prądu ze źródła sterującego, co stawia określone warunki na 
wartość rezystancji wyjściowej tego źródła. 


1) zależność ta jest słuszna wtedy, gdy można przyjąć, że zmiany napięcia 
UBgEp pochodzące od zmian prądu bazy nie wpływają w sposób istotny na określe- 


nie wartości AUGT» tj. praktycznie przy stosunkowo szerokiej strefie przejściowej 
AUGT > 4 kTJq mz 100 mV. 
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W inwerterze RCTL w pewnym sensie realizuje się zasadę dzielnika RC 
skompensowanego, jednak dokładne wyznaczenie wartości pojemności C nie 
jest możliwe,. ze względu na nieliniową pracę układu i złożony charakter 
zjawisk składających się na proces przełączania tranzystora. Wartość po- 
jemności C, zwanej pojemnością przyspieszającą, nie może być zbyt duża, 
gdyż powoduje to szereg niekorzystnych zjawisk i właściwości układu. Do 
najważniejszych należy silne obciążenie źródła prądem pojemnościowym, 
co przy niezerowej rezystancji wewnętrznej źródła powoduje stępienie zbo- 
czy napięcia sterującego, wskutek efektu całkowania. 

Nawet przy sterowaniu napięciowym stosowanie nadmiernie dużej po- 
jemności przyspieszającej nie jest korzystne, gdyż m.in. powoduje wystę- 
powanie tzw. czasu martwego układu, przez wytworzenie w obwodzie bazy 
dodatkowego i długo zanikającego napięcia o polaryzacji zaporowej, 

Typowe przebiegi czasowe napięcia bazy kolektora przy sterowaniu na- 
pięciowym układu RCTL przedstawiono na rys. 3-36, dla kilku wartości 


a) 


lig 


Rys. 3-36. Przebiegi napięciowe w inwerterze nasyconym przy: a) C =0; b) średniej; 
c) dużej wartości pojemności przyspieszającej C 


pojemności przyspieszającej C. Widoczne są znaczne skrócenia cząsu usta- 
lania napięcia kolektora w miarę zwiększania pojemności C, lecz również 
wzrastające przepięcia wskutek przenikania szybkich zboczy impulsu wej- 
ściowego przez pojemność oraz powstawanie wolno zanikającego napięcia 
w obwodzie bazy. 

Wartość optymalną pojemności przyspieszającej C można znaleźć na 
podstawie rozważań ładunku Qwe, jaki przepływa przez tę pojemność przy 
skokowej zmianie napięcia wejściowego o wartość AUG = UGH—UGŁ, oraz 
ładunku gromadzonego w tranzystorze, składającego się z ładunków gro- 
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madzonych w bazie Qa i Qs oraz ładunku gromadzonego w pojemności złą- 
czowej kolektorowej Qc. 
Qwe można wyznaczyć następująco: 
Q,, = AUGC (3-34a) 


zaś korzystając z zależności (1-146), (1-150) i (1-158), znajduje się 
QatQstAc = Icy t+(pr—1gG) Tr +AUCC, = 


t Kp—1 vr 
- wg + —— -8 +.) (3-34b) 
R. RR 6, 7 
Zakładając Qwe ? QatQs+Qc, uzyskuje się warunek 
t K,-1 z AU 
c» (ż kih > — + c. m (3-35) 
R. R. A AUG 


przy czym: RQ — wypadkowa rezystancja w obwodzie kolektora; KF — sta- 
tyczny współczynnik przesterowania tranzystora. 

Jeżeli przyjąć przybliżenia: AUc = AUG, tsx=fytt, uzyskuje się dalsze 
uproszczenie zależności (3-35) 


+C, | (3-35a) 


W praktyce, przy niezbyt silnych przesterowaniach (małych wartościach 
Kp) o wartości pojemności przyspieszającej decyduje pojemność Cc, przy 
tym wystarcza spełnienie nierówności (3-35) z dwu- lub trzykrotnym prze- 
wyższeniem. 

Inwertery nasycone RTL są układami realizowanymi niemal wyłącznie 
w technice układów dyskretnych. Istnieją liczne odmiany układowe tych 
inwerterów. Do ważniejszych należą układy bez źródła napięcia zatykające- 
go UB3 w których wykorzystuje się tę okoliczność, że we współczesnych 
tranzystorach przełącznikowych napięcie nasycenia UcEs jest co najmniej 
kilkakrotnie mniejsze od napięcia progowego charakterystyki bazy UBEF = 
m UBEPpP. Umożliwia to łatwe kaskadowe łączenie takich inwerterów bez. 
obawy o niespełnienie warunku zatkania, a z drugiej strony umożliwia za- 
silanie jednobateryjne (rys. 3-37), 

Dalszą modyfikacją inwerterów RTL są układy o bezpośrednim sprzę- 
żeniu typu DCTL (ang. Direct-Coupled Transistor Logic), w których przy 
łączeniu kaskadowym łączy się bezpośrednio kolektor poprzedniego inwer- 
tera z bazą następnego oraz inwertery typu DTL ze sprzężeniem diodowym 
(ang. Diode-Transistor Logic). Dalej idącą modyfikację stanowią inwertery 
typu CTL (ang. Complementary Transistor Logic), w których występują dwa 
szeregowo połączone kolektorami tranzystory przeciwstawne, sterowane jed-. 
nocześnie w przeciwnych kierunkach i stanowiące nawzajem dla siebie ob-- 
ciążenia dynamiczne. 
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Rys. 3-37. Inwertery R'TL bez źródeł za- Tą 
tykających, w połączeniu kaskadowym 


Wymienione układy inwerterowe są najczęściej realizowane w technice 
układów scalonych i są szczegółowo omówione w rozdziale poświęconym 
układom logicznym. 


3.4.2. Projektowanie inweriterów nasyconych 


Projektowanie inwerterów nasyconych odbywa się przede wszystkim na 
podstawie warunków określających stany statyczne, przy tym do projekto- 
wanią bez zastosowania maszyn matematycznych stosuje się zwykle metodę 
uwzględniającą najbardziej niekorzystne warunki pracy inwertera, zwaną 
potocznie metodą najgorszego przypadku (ang. Worst-Case Design). Metoda 
najgorszego przypadku umożliwia uzyskanie rozwiązania zaspokajającego 
najbardziej pesymistyczne wymagania, ale jedynie w przypadku układów 
stosunkowo prostych. Projektowanie tą metodą układów bardziej skompli- 
kowanych niż inwerter i układy pochodne prowadzi zwykle bądź do dra- 
stycznych wymagań odnośnie do tolerancji obliczanych elementów układu, 
bądź do niemożności uzyskania rozwiązania. Z tego względu istnieją liczne 
odmiany uproszczone metody najgorszego przypadku, w których nie 
uwzględnia się niektórych ograniczeń bądź też uwzględnia się je jedno- 
stronnie (np. określając dolną granicę napięcia zatkania UBez nie określa 
się granicy górnej itp.). 

Projektowanie metodą najgorszego przypadku może być znacznie ułat- 
wione, jeżeli można stwierdzić na wstępie pewne korelacje i zestawy kresów 
górnych i dolnych parametrów układu, jednoznacznie wyznaczających kres 
górny i kres dolny wielkości kontrolowanej. Olbrzymie znaczenie ma przy 
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tym osobista inwencja projektanta, oparta na dobrej znajomości układu, 
gdyż w wielu przypadkach zachodzi potrzeba modyfikowania warunków 
wstępnych bądź też „wymiany” tolerancji elementów układu. Należy bo- 
wiem przy projektowaniu mieć na uwadze to, że zazwyczaj nie wszystkie 
wartości wyjściowe są wystarczająco umotywowane potrzebami technicz- 
nymi i uzyskanie zadowalającego rozwiązania może zależeć od dopuszczal- 
nej i możliwej do przyjęcia modyfikacji pewnych wartości parametrów, 

Poniżej zostanie przedstawiona metoda projektowania jednowejściowe- 
go inwertera nasyconego, przy uwzględnieniu nieliniowego obciążenia typu 
absorbującego. Projektowanie inwertera według tej metody sprowadza się 
do wstępnego wyznaczenia wartości rezystora kolektorowego Re, brzy 
uwzględnieniu zmian prądu wyjściowego w stanie wysokim, po czym na- 
stępuje obliczenie wartości prądu IcMm i wyznaczenie wartości rezystancji 
dzielnika wejściowego Ry, R;. 

Zakłada się, że dane są wartości napięć zasilających i sterujących, cha- 
rakterystyka obciążenia z obszarami dopuszczalnych wartości prądów i na- 
pięć oraz parametry tranzystora i warunki jego pracy w stanie zatkania 
i przewodzenia. ś 

Sposób wyznaczania dopuszczalnych wartości R. jest zilustrowany na 
rys. 3-38, gdzie przedstawiono skrajne położenia charakterystyki obciążenia, 


k, 


Rys. 3-38. Określanie punktów pracy na nieliniowej charakterystyce obciążenia 


z zaznaczeniem skrajnych wartości napięcia Ugy i prądu Iyn (kresy górne 
i kresy dolne wartości są zaznaczone odpowiednio kreskami nad i pod ozna- 
czeniem literowym danej wielkości). 

Z rysunku jest oczywiste, że przy Ucc = UcC nieprzekroczenie zadanej 
strefy wartości UęH, IQqH jest możliwe przy wartościach Rę zawartych mię- 


dzy wartościami R.i R., określonymi następująco: 


R. Uccę Uh_. R' = Ucc —UgH 
6. | > BRERA 2 - 
of 


= (3-36a, b) 
La 
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Analogiczny zakres wartości Re przy Ucc =Ucc: 


BREE” Ue 
Ry = CC WH.  pRy=nGC MH (3-37a. b) 


LH Du 
Wartość Re wyznacza się następująco: 
Max (R, , R.) £ R. £ Min (R,, R.) (3-38) 


jeżeli taka nierówność istnieje w danych warunkach. 

Prąd ICM określa zależność (3-28), przy tym należy zmienić znak prądu 
I,L, ze względu na obciążenie absorbujące. Prądu Tr. I,q Wyznacza się z cha- 
rakterystyki obciążenia (rys. 3-38), przyjmując równość napięć U, = Uczs 
U,L = UCES* 

Biorąc pod uwagę różne kombinacje wartości parametrów określają- 
cych prąd ICM, na podstawie (3-28) można wyznaczyć: 


- Ugc—UcEs 
KM Óg "l ICM" 1a 12 


- —1I,. _ ©-39a, b) 
Ke R 


c 

Obszar dopuszczalnych wartości par rezystancji Ry, R. tworzących dziel- 
nik wejściowy może być określony na podstawie zależności (3-25), (3-29). 
Kryteriami wyboru są zadane wartości napięcia zatkania UBez i głębokości 
nasycenia KF. 

Opierając się na zależności (3-23), warunek (3-25) można wyrazić na- 
stępująco: 


E _Ugp-U Day 
E, BB _UBEZ ___. Ryta BB__ BEZ (3-40a, b) 
irzt Ua +i UBEztUGL + p 
R, c R o 


1 

Podobnie, określając zestawy wartości parametrów, przy których 
wartość KF jest największa i najmniejsza, można na podstawie analizy za- 
leżności (3-26) i (3-27) wyrazić warunek (3-29) następująco: 


RL _ UGu—UBEP : Rozz UcH —UBEP 
1 > 221 Sz 
ESIĘ UBB UBEP Kp UBB*UBep 
legitoo= o 20% Icmt 
Bo R, SĘ R, 
(3-41a, b) 


O doborze wartości par rezystancji Ry, Rę mogą decydować również inne 
kryteria, jak np. wartości progowe UGLM, UGHM. Np. na podstawie (3-30) 
można wyrazić warunek występujący przy zadanej wartości progu UGŁM: 


s _ Ugrn-U.  Ugrm=U 
R, = — GLMUBEP_p,, R' = —SGLM OBEP 


R; R,  (3-42a, b) 
Ugp+UBEp - Uss+UBgp 
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W sposób analogiczny można wyrazić wymagania wobec szerokości 
strefy przejściowej AUGTr, określonej zależnością (3-32) 


» —1 


— AU AU 
R —GI.  pR,=—=GT (3-43a, b) 
IgG IgG 


Przebieg obliczeń inwertera według metody najgorszego przypadku jest 
zilustrowany zamieszczonym niżej przykładem. 


Przykład 3.1. Zaprojektować inwerter nasycony east ryk przy nastę- 
pującym zestawie danych: Ucc = 12 V+0,5 V; UBB=5 V+0,5 V; UGH =9... 
110 V; UGŁ =0...0,2 V; UgH = 7..10 V; IoH =1..2 mA; UL = UcEs =0... 
„.0,1 V; Igr = 0,1...0,15 mA; 6, = 80...150; Ugzp = 0,6...0,8 V; Ico=0..1 uA; 
UBEZ = 0,5...1,5 V; Kr =2..10; UGLM = 1,5...3 V. 

1. Wyznaczenie wartości Re, na podstawie (3-36), (3-37): 


— Ucc-U AE 
R SCC"ZoH _ LA 7 — 45 kQ 


ś LH 
R - UcccUeH__ 115—10 _ jg pg 
RL 7 1,25 j 

of 

R" UcczUH 125—1_ _ 55ko 

© Ku : 
R: - ToczVh_ _ 125—10 _ pg 
że ra 1,25 

oH 


Zgodnie z (3-38), 2 kQ K Re X45 kQ. s 
Do dalszych obliczeń przyjmuje się Re = 3,3 kQ (5%), tj. Re = 3,5 kQ, 
Re "3,1 kQ. 
2. Wyznaczenie wartości ICM na podstawie (3-39): 


2 Ucc—Uc = 
Ją > —GC-=GES_ = 250. 0,1 = 3,95 mAme4 mA 
R. k 3,1 
Uugc-U e e 
Jęq = CE —CES_ p =L5—0!_ 01531 mAe:3 mA 
i: R. 3,5 
3. Wyznaczenie zależności (3-40): 
R. = UBB_UBEz___ „45—05 1 25,72R, 
_UBez+UGL_ 41 2 + 1078 R +- 107% 
R, > m - (3-40a) 
UBB-U — = 
B= —g zak BEZ emi 5 o = 2,5R, 
_UBezt UGi GL + ię; BEL. +- 10% —— +1078 
R; R, Ry (3-40b) 
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4. Określenie zależności (3-41): 


Ra UGn —UBep 
i Mis =z 4, 
Kp 5 UBgBTUBEP 
lcm E—— 
b EB, 
9—0,8 8,2 
= ce ZE” (3-41a) 
„4. 3 p 
2:4-103 , 55408 imi 05 
80 RB, R, 
Ugy-U 
R, = ——— GH. -zBEP. == 
Kp UBB— UBEP 
Icm ETZ 7- 
b R, 
10-—0,6 9,4 
ak szk ank wę nęMes (3-41b) 
10-3-1073 4,5+0,6 02-10-4. 5,1 
150 R, R. 
5. Określenie zależności (3-42): 
= UG UBEP_ gy 3—08_ , 
R, = —- —— R, 5,5--0,8 R, = 0,35R (3-42a) 
UpgBTUBEP ae 
[87 u Z RE Ez, ck 
: —_ZGLM_—_BEP_ qq, L5—06_q — 11TR, (3-42b) 


m UBstUgep * 45406 * 


6. Zależności (3-46), (3-41), (3-42) można traktować jako funkcje gór- 
nych i dolnych kresów rezystancji Ry, Rą, w zależności od wartości nomi- 
nalnych. Jeżeli zależności są niesprzeczne, wyznaczają one pewien obszar 
dopuszczalnych w danym zagadnieniu par wartości rezystancji R,, Ry, zwa- 
ny obszarem sprawności urządzenia. 


Obszar sprawności dla projektowanego inwertera przedstawiono na 
rys. 3-39, tworzy on czworobok ABCD zawierający zbiór nieskończenie 
wielu dopuszczalnych par wartości Ry, R,. 


5007 j T 
ko 


400) - 


300 


Rys. 3-39. Określenie obszaru sprawności 0 
inwertera RTL 38 


Bo realizacji można przyjąć wartości nominalne R, = 220 kQ, R, = 
= 56 kQ, określone z dokładnością do 107/o. | 

Wyniki uzyskiwane metodą projektowania na najgorszy przypadek są 
tylko wtedy prawidłowe, kiedy krzywe odpowiadające górnym kresom 
wartości rezystancji przebiegają rzeczywiście powyżej krzywych reprezen- 
tujących dolne ich kresy. W przeciwnych przypadkach układ nie jest reali- 
zowalny. Często tak się zdarza, gdy zakłada się stałości napięcia UBEZ 
i współczynnika Kp lepsze niż to wynika z samych zmian wartości napięć 
sterujących UGL, UGH, napięć zasilających UCcCc, UBB oraz zmian parame- 
trów tranzystora, a przede wszystkim wartości wzmocnienia prądu stałe- 
go ,. W przykładzie 3.1 wartość fy zmienia się ok. 1,9 raza i przyjęcie więk- 
szej dopuszczalnej zmiany Kr — w stosunku 5 — jest podyktowane ko- 
niecznością. uwzględnienia, poza zmianami /ę, jeszcze zmian innych wiel- 
kości układu. i 

Metoda projektowania według najgorszego przewidywanego przypadku 
rozłożenia wartości parametrów układu w praktyce wprowadzą znaczne 
ograniczenia, tym większe, im szersze tolerancje są założone na wstępie. 
Dlatego też przy ustalaniu tych tolerancji należy postępować w sposób 
oględny, ewentualnie dokonując obliczeń według kilku wariantów, w celu 
zorientowania się we współzależności między tolerancjami wielkości zało- 
żonych i obliczonych, i w możliwościach ewentualnej wymiany tolerancji. 

Metoda projektowania na najgorszy przypadek może być znacznie 
uproszczona, jeżeli nie wprowadza się ograniczeń na wartości maksymalne 
UBEZ i KF, wówczas bowiem nie trzeba obliczać dwóch krzywych. W takim 
przypadku pole dopuszczalnych wartości Ry, Rę znacznie się zwiększa. 

Wartość pojemności przyspieszającej dla inwertera można wyznaczyć 
na podstawie zależności (3-35). Przebieg obliczeń podaje przykład 3.2. 


Przykład 3.2. Wyznaczyć orientacyjną wartość pojemności przyspieszającej 
C dla inwertera zaprojektowanego w przykładzie 3.1, przyjmując: fr = 
= 100 MHz, Ce = 8 pF, Kr = 5. 
1. Na podstawie (3-35a) 
K 


K 5 
CH— F- +-Cęmz —F- 40 z o 48010712 = 10,5 pF 
> GR, |  o,R. e 6,28-0,1:10-3,3.103 * ż 


(3-43) 


Przyjmując C =20..30 pF, należy liczyć się ze stosunkowo: dużym 
czasem martwym układu, który może być w przybliżeniu określony potro- 
joną wartością stałej czasowej R,C. Przy R, = 56 kQ czas martwy wynosi 
ok. 1..15 us. Zmaniejszenie wartości czasu martwego wymaga przyjęcia 
mniejszych wartości rezystancji R, (oraz Rs), co powinno być konsekwencją 
przyjęcia odpowiednich warunków wstępnych przy projektowaniu układu. 


34.3, Układy bipolarne nienasycone 


Zasadniczą wadą inwerterów nasyconych jest mała szybkość przełączania, 
wynikająca głównie ze zjawiska magazynowania dużego ładunku nadmia- 
rowego w stanie nasycenia tranzystora bipolarnego. Z tego m.in, względu 
są niekiedy stosowane układy inwerterów nienasyconych, które są szybsze. 
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W celu zabezpieczenia tranzystora przed wejściem w nasycenie stosuje 
się różne układy ograniczające zakres zmian napięcia kolektora do obszaru 
stanu aktywnego. Najczęściej stosuje się trzy niżej omówione podstawowe 
sposoby ograniczania napięcia — przez poziomowanie, nieliniowe sprzężenie 
zwrotne napięciowe lub prądowe. 

Układ inwertera nienasyconego z poziomowaniem obustronnym przed- 
stawiono na rys. 3-40a. Działanie ograniczające napięcie jest spowodowane 


UprzUpi UZAK( 


Rys. 3-40. Układy poziomujące: a) układ podstawowy z ograniczaniem dwustronnym 
napięcia kolektora; b) charakterystyka robocza układu 


wyłączaniem się diod Dy, Dy tworzących z rezystancją kolektorową Re układ 
ogranicznika dwustronnego. Włączenie diod następuje przy zrównaniu się 
napięcia kolektora z napięciami odniesienia Uy, Uys z dokładnością do 
spadków napięć na diodach UF;, UF;. Charakterystykę roboczą układu przed- 
stawiono na rys. 3-40b. Stabilizacja napięcia wyjściowego przy przewodze- 
niu diody ograniczającej jest tym lepsza, im jest mniejsza rezystancja we- 
wnętrzna diody i źródła napięcia odniesienia. 

Zasada poziomowania jest bardzo prosta, lecz wymaga zastosowania 
Źródeł o małej rezystancji wewnętrznej. Jeżeli napięcia odniesienia są rea- 
lizowane przez podzielenie napięcia zasilania Ucc, np. w dzielniku o małej 
rezystancji, to moc pobierana przez dzielnik jest na ogół stosunkowo duża. 
Z tego względu w układach poziomujących stosuje się diody Zenera, co 
umożliwia znaczne zredukowanie mocy zasilania. Przykład zastosowania 
diody Zenera przedstawiono na rys. 3-4la. 

Dioda przewodzi, gdy spadek napięcia na rezystancji R. przekroczy 
napięcie stabilizacji Uz, którego wartość powinna być nieco mniejsza od 
napięcia zasilającego Ucc. Podobnie może być zrealizowany układ pozio- 
mowania obustronnego (rys. 3-41b). 

Ponieważ diody Zenera wnoszą do układu duże własne pojemności złą- 
czowe, w praktyce do ograniczania szybkich przebiegów stosuje się układy 
zmodyfikowane, których przykłady przedstawiono na rys. 3-42, W układach 
zastosowano polaryzację stałą diod Zenera Dz i odcięcie ich w obszarze 
aktywnym charakterystyki przez dodatkowe diody konwencjonalne D, wsku- 
tek czego nie występuje zjawisko ładowania dużych pojemności diod Zenera, 
* ograniczające szybkość narastania zboczy impulsów w układach prostych. 
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Rys. 3-41. Poziomowanie z wykorzysta- Rys. 3-42. Szybkie układy poziomu- 

niem diod Zenera: a) układ zabez- jące z diodami Zenera D, i diodami 

pieczający przed nasyceniem; b) układ odcinającymi D 
ograniczania dwustronnego 


Wadą układów z poziomowaniem jest brak ograniczenia prądu kolek- 
tora, który dla tranzystorów o dużej wartości f, może stać się nadmiernie 
duży. Prowadzi to również do zjawiska opóźnienia przy wyłączaniu tran- 
zystora, podobnego do zjawiska przeciągania prądu przy wyłączaniu tran- 
zystora ze stanu nasycenia. Niemniej jednak zastosowanie poziomowania 
napięcia na kolektorze może się przyczynić do zwiększenia szybkości prze- 
łączania tranzystora, zwłaszcza w przypadkach, gdy stała czasowa tranzy- 
stora w nasyceniu r; jest zdecydowanie większa od czasu życia nośników T 
w stanie aktywnym, co jest typowe dla większości tranzystorów. Istotne 
jest również ograniczenie maksymalnej wartości nieliniowej pojemności 
kolektorowej Cjc, pod warunkiem, że zysk ten nie zostanie zniwelowany 
przez dodatkowe pojemności wnoszone do układu przez obwód poziomujący. 


Układy zapobiegające nasyceniu tranzystora z zastosowaniem ujemnego 
sprzężenia zwrotnego mogą być dwojakiego rodzaju — ze sprzężeniem typu 
napięciowego i ze sprzężeniem typu prądowego. Układy ze sprzężeniem typu 
napięciowego przedstawiono na rys. 3-48. Nieliniowe sprzężenie zwrotne 
w tych układach jest zrealizowane przez włączenie między kolektor a bazę 
tranzystora diody D, która odtyka się w chwili zrównania napięcia kolek- 
tora z napięciem w obwodzie wejściowym. Działanie diody jest spotęgowane 


ujemnym sprzężeniem zwrotnym i polega na bocznikowaniu wejścia tran- 


c) $+lte 


Rys. 3-43, Układy z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym typu napięciowego 
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zystora, wskutek czego przy przewodzeniu diody D przyrost prądu bazy Ig 
jest w przybliżeniu równy zaledwie 1/fę części przyrostu prądu wejścio- 
wego I. 

W układzie a) nie można w zasadzie całkowicie wyeliminować nasyce- 
nia, natomiast w układzie b) jest to możliwe, wskutek włączenia w obwód 
bazy tranzystora diody krzemowej o dużym napięciu progowym, a w obwód 
baza-kolektor — diody germanowej o możliwie małej wartości napięcia 
progowego. Ponieważ napięcie na przewodzącej diodzie krzemowej może 
wynosić ok, 0,65 V, a na diodzie germanowej ok. 0,15 V, zatem napięcie 
kolektor-baza przy przewodzeniu obu diod może wynosić ok. 0,5 V. Nieco 
gorsze rezultaty uzyskuje się w układzie c), gdzie zamiast diody krzemowej 
zastosowano rezystancję liniową R. 

Przykład bardziej rozbudowanego układu przedstawiono na rys. 3-44. 
Pojemność C€ umożliwia tu szybkie przesterowanie tranzystora dla stanów 


Rys. 3-44, Złożony układ z nieliniowym sprzęże- 
niem zwrotnym 


przejściowych, a dioda D; zapobiega nadmiernemu napięciu wstecznemu na 
bazie, co jest istotne w przypadku tranzystorów o małym napięciu zwrot- 
nym baza-emiter. 

Należy zwrócić uwagę na to, że pojemność diody sprzężenia zwrotnego 
dodaje się do pojemności kolektorowej Cc i wspólnie z nią ulega zwielo- 
krotnieniu wskutek zjawiska Millera. Aby zjawisko to nie powodowało po- 
ważnego ograniczenia szybkości przełączania wskutek całkowania sygnału 
na wejściu układu, powinny być stosowane szybkie diody specjalne o małej 
pojemności, np. diody Schottky'ego. 

Idea nieliniowego sprzężenia zwrotnego znalazła zastosowanie w ukła- 
dach cyfrowych scalonych typu TTL (ang. Transistor-Transistor Logic) sta- 
jąc się podstawą szybkich układów typu SCT*L (ang. Schottky Clamped 
TTL) [6, 7]. Przekrój przez typową strukturę scalonego tranzystora z wbu- 
dowaną diodą Schottky'ego przedstawiono wraz ze schematem zastępczym 
na rys. 3-45. Dioda Schottky'ego jest utworzona przez część obszaru kolek- 
tora n oraz część kontaktu aluminiowego bazy, który zachodzi na powierzch- 
nię kolektora. Zastosowano dodatkowy obszar p+ wdyfundowany na gra- 
nicy przejścia, noszący w technologii diod Schottky'ego nazwę pierścienia 
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6) ę +Uge 


Poaloże p 


E 


Rys. 3-45, Przekrój przez scaloną strukturę tranzystora bipolarnego z wbudowaną 
diodą Schottky'ego i schemat zastępczy tej struktury 


ochronnego, a mający na celu zmniejszenie napięć krawędziowych. Układy 
tego typu charakteryzują się czasami przełączania ok. 5 ns. 

Układy z nieliniowym sprzężeniem typu napięciowego na ogół przewyż- 
szają układy z poziomowaniem szybkością przełączania, a ponadto wystę- 
puje w nich ograniczenie prądu kolektora, który w strefie ograniczania, 
praktycznie biorąc, nie zależy od prądu wejściowego. Podobnie jak w ukła- 
dach z poziomowaniem, wartość napięcia ograniczenia prawie nie zależy 
od wartości rezystancji Ro. 

Podstawowy układ inwertera z nieliniowym sprzężeniem zwrotnym typu 
prądowego oraz jego charakterystykę przejściową statyczną przedstawiono 
na rys. 3-46. W zakresie małych wartości napięcia wejściowego dioda D 
przewodzi pod wpływem prądu Io ze źródła prądowego, natomiast tranzy- 


7] Układ 2 Rys. 3-46. Układ _ nieliniowego 
Nzezystaneją Re sprzężenia zwrotnego typu prą- 
! dowego: a) układ podstawowy; 
RE ly b) charakterystyka przejściowa 
DOYRĄ = statyczna układu 


stor jest zatkany. Przewodzenie tranzystora zaczyna się w chwili zrównania 
napięcia wejściowego z napięciem Uo. Dalszy wzrost napięcia wejściowego 
powoduje zatkanie diody D i skierowanie całego prądu I, przez tranzystor. 
W zakresie aktywnego przewodzenia napięcie kolektora ue jest ustalone, 
gdyż prąd emitera nie zależy od napięcia wejściowego, jeżeli źródło emite- 
rowe jest dostatecznie dobrym źródłem prądowym. Nasycenie tranzystora 
jest możliwe w tym układzie dopiero wówczas, gdy napięcie wejściowe 
przekroczy dużą wartość napięcia kolektora Ucc—IoRo; powyżej tego na- 
pięcia u = W. 
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W praktyce zamiast źródła prądowego stosuje się niekiedy dużą rezy- 
stancję Re i zasilanie obwodu emitera ze źródła o dużym napięciu; wówczas 
w zakresie przewodzenia aktywnego charakterystyka statyczna wykazuje 
pewne nachylenie ujemne o wartości bezwzględnej 

Ang | 


|. Re. 

At i Rę 

. Układ z rys. 3-46 jest często nazywany układem z przełączanym prądem, 

Do tej rodziny należą również układy powstające z układu przedstawionego 

"na rys. 3-46 przez zastąpienie diody D złączem emiterowym drugiego tran- 

zystora, wskutek czego układ przekształca się w typowy układ wzmacniacza 
różnicowego. 


(3-44) 


Rys. 3-47, Dwutranzystorowy układ sy- 

metryczny wzmacniacza różnicowego ja- 

ko zmodyfikowany układ z nieliniowym 
sprzężeniem prądowym 


Przykład symetrycznego wzmacniacza różnicowego jako układu z prze- 
łączanym prądem przedstawiono na rys, 3-47. Prąd Io płynie przez tran- 
zystor Ty lub Ty, zależnie od wartości napięcia wejściowego u, względem 
Up. Dzięki takiemu połączeniu do dyspozycji są dwa przeciwstawne prze- 
biegi wyjściowe w i ug Oraz ewentualnie dodatkowe przeciwstawne wejście, 
jeżeli baza tranzystora Ty nie jest uziemiona (rys. 3-48a). Poziomy napięć 
w ukłądzie z rys. 3-47 są obliczone na podstawie założenia, że prąd I, jest 
równy 5 mA i jest stały. 


Rys. 3-48. Przełączanie układu sy- 

metrycznego wzmacniacza różni- 

cowego przy sterowaniu asyme- 
trycznym [8] 


21 Półprzewodnikowe układy 321 


Układy inwerterów oparte na zasadzie przełączanią prądu są często 
wykorzystywane do uzyskiwania dwóch przebiegów wyjściowych o prze- 
ciwstawnych fazach, do komparacji oraz w urządzeniach logicznych, jako 
układy typu ECL (ang. Emitter-Coupled Logic). 

Ich zaletą jest możliwość przełączania prądu przy stosunkowo niewiel- 
kich zmianach napięcia wejściowego, rzędu części wolta, oraz mały czas 
przełączania. Wyznaczenie przebiegu przełączania jest tu jednak sprawą 
wyraźnie trudniejszą niż w przypadku zwykłego układu przełączania tran- 
zystora, gdyż ze względu na znaczną i nieliniową rezystancję wejściową 
przyjęcie sterowania prądowego byłoby zbyt dużym uproszczeniem. 

Przybliżony przebieg przełączania skokiem napięcia 2AEG symetrycz- 
nie rozłożonym względem napięcia Uo może być dla układu z rys. 3-48a 
wyznaczony przy przyjęciu założeń, że oba tranzystory są identyczne, a ich 
właściwości dynamiczne charakteryzują całkowicie czasy przelotu tę oraz 
że zjawisko rekombinacji w bazie można pominąć. W konsekwencji można 
napisać równanie stałości sumy prądów kolektorów 


taki =L, (3-45) 


o 
oraz na podstawie zależności (1-105) i (1-106), przy pominięciu składowych 
rekombinacyjnych, równania: 


i =t a> (3-46) 
i = th a (3-46b) 
przy czym i 
ip 7 7żpa (3-47) 
Ponadto | 
eg U, = Upęg "Ubeg hi, Ry (3-48) 


Można również, na podstawie równań Ebersa-Molla, napisać przybli- 
żone zależności (przy aN= 1, aj 50) między chwilowymi napięciami tube 
a chwilowymi prądami tc: 


1 FF Ipo(eXP Aue, — 1) (3-49a) 


ię F Ipo(EXP Au,pa—1) (3-49b) 


Uzasadnienie wykorzystania uproszczonych równań charakterystyki 
statycznej w rozważaniach stanu przejściowego jest wprawdzie mniej oczy- 
wiste niż w przypadku równań (3-46) do (3-49), jednakże wyniki uzyskane 
w ten sposób są znacznie bliższe rzeczywistości niż wyniki uzyskane przy 
rozważaniu sterowania prądowego. 

Wyżej zapisane siedem równań można sprowadzić do jednego różnicz- 
kowego równania nieliniowego, które może być rozwiązane w drodze nu- 
merycznej; w pracy [8] podano wyniki rozwiązania dla przypadku wartości 
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2AEG = 14/4:20,35 V oraz IoRg = 100/4ax2,5 V. Obliczone przebiegi prą- 
"dów iby(t) oraz %ą(t) przedstawiono na rys. 3-48 w postaci zredukowanej. 
Jak widać, czas włączenia prądu kolektora wyznaczony między 0,1 a 09 
wartości szczytowej prądu wynosi ok. 10t,, Prąd bazy wykonuje początkowo 
ostry skok, który jednak nie ma istotnego wpływu na przebieg prądu ko- 
łektora. Z innych rozwiązań wynika, że zwiększenie rezystancji Źródła oraz 
„rezystancji kolektorowych zwiększa czas włączania, co jest zresztą oczy- 
wiste, ze względu na rosnący wpływ pojemności Ce. 


2) 2:6 PT 6) 6 >> 
RI KT gl 
6 Atg=7 7" JĘ | | 
Q12 4 ae 
1Rą=100 57 |. Asumoiota 
008 Bak 08 s 
004 | 04 p 
| t | 


I 4 
072 4 6 86 6 2 K 0 2 476 6 0 5% 
Rys. 3-49. Obliczone przebiegi prądów bazy i kolektora dla układu z rys. 3-48 [8] 


Należy zaznaczyć, że w układach typu ECL napięcia włączające przy 
typowych warunkach połączenia kaskadowego są około dwukrotnie większe 
niż przyjęte w przedstawionym rozwiązaniu, W praktyce jednak zwiększe- 
nie napięcia włączającego nie decyduje o szybkości przełączania układów 
"ECL, odwrotnie, może nastąpić zwiększenie czasu przełączania wskutek 
opóźnień spowodowanych ładowaniem pojemności wejściowych. 


3.4.4. Układy unipolarne 


W stosunku do układów bipolarnych, bramki inwerterowe unipolarne wy- 
'różniają się szeregiem zalet, a przede wszystkim prostotą układową, znacz- 
'nie mniejszym poborem mocy oraz prostszą technologią i większą gęstością 
„elementów w realizacjach scalonych. Układy unipolarne ustępują układom 
bipolarnym pod względem szybkości przełączania, a ich zastosowanie w sta- 
shie obecnym jest ekonomicznie uzasadnione przede wszystkim w zakresie 
dużej i bardżo dużej skali scalenia [9, 10, 11, 12]. 

Inwertery unipolarne są budowane głównie z tranzystorów MOS typu 
ze wzbogaconym kanałem. Zastosowanie tranzystorów ze wzbogaconym 
kanałem zwalnia od konieczności stosowania dodatkowego źródła zatyka- 
jącego w obwodzie wejściowym, bowiem przy zerowym potencjale wej- 
ściowym prąd drenu w tranzystorach tego typu nie płynie (rys. 1-63). 

Są stosowane trzy podstawowe rodzaje inwerterów unipolarnych, przy 
tym podstawą klasyfikacji jest rodzaj obciążenia drenu. W najprostszym 
układzie obciążeniem jest rezystor, w pozostałych dwóch układach stosuje 
się obciążenie dynamiczne w postaci drugiego tranzystora unipolarnego, 
odpowiednio o tym samym typie przewodnictwa kanału co tranzystor pod- 
stawowy lub o typie przeciwstawnym przewodnictwa. 
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Na rysunku 3-50a przedstawiono prosty inwerter z tranzystorem MOS 
FET (kanał wzbogacony typu p, Up <0)i rezystorem Ra. 

Przy zerowym napięciu bramki UGs = 0 tranzystor jest zatkany i punkt 
pracy spoczynkowy znajduje się w punkcie Q na charakterystyce drenowej 
(rys. 3-50b). Stan statyczny włączenia przy UGs = —EG K Up wyznacza 
punkt M. Aby napięcie włączenia Uy było małe, stosuje się duże rezystancje 
Rd, co powoduje duże różnice w wartościach czasów włączania i wyłączania 
inwertera. Jest to jedna z wad układu, inna polega na poborze mocy zasilania 
w stanie włączenia. 


Ugs *Ugs "Up ł 
| 4 Ugs= Eg 


Rys. 3-50. Inwerter z tranzystorem MOS i rezystorem oraz jego charakterystyka ro- 
bocza 


Przybliżoną wartość napięcia włączenia UM można wyznaczyć zakła- 
dając, że wartość UM jest mała i prąd drenu w stanie włączenia wynosi 
w przybliżeniu IpM x< —Upp/Rg. Podstawiając przybliżoną wartość Ipy 
oraz Ups = —Uy do równania (1-177a) i pomijając w nim U2y, uzyskuje się 
zależność 


SĘ DÓDL2+ = (3-50) 
KpRy(UGgs—Up) 
Na rysunku 3-50b przedstawiono drogę zakreślaną przez chwilowy 
punkt pracy, przy włączaniu inwertera ujemnym skokiem napięcia bramki. 
Bezpośrednio po skoku włączającym napięcia wejściowego punkt pracy 
przesuwa się do punktu Q”, po czym następuje stopniowe rozładowywanie 
pojemności obciążenia Co prądem drenu. Początkowo napięcie drenu Uds 


zmienia się w przybliżeniu liniowo (rys. 3-51), gdyż rozładowywanie za- 


Uy E 


-t=2 ZRąly 


Rys. 3-51. Przebieg napięcia dre- 
nowego przy przełączaniu inwer- 
TUds -lo tera z tranzystorem MOS i rezy- 
storem 
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chodzi w obszarze nasycenia, gdzie prąd drenu jest, praktycznie biorąc, 
stały (przy pominięciu w procesie rozładowywania małego prądu płynącego 
przez duży rezystor Rd). Po przekroczeniu napięcia —U, = UGs—Up = 
= —EG+|Up| punkt pracy wchodzi w obszar triodowy tranzystora i cha- 
rakter zmian napięcia staje się nieliniowy. 

Własny czas przełączania elementów unipolarnych jest znacznie mniej- 
szy niż osiągany w układach rzeczywistych obciążonych pojemnościami ze- 
wnętrznymi. Dlatego przy analizie uproszczonej można posługiwać się mo- 
delem tranzystora unipolarnego określonym dla prądu stałego, rozpatrując 
procesy ładowania i rozładowania pojemności zewnętrznych na charakte- 
rystykach statycznych. Dła dokładniejszych obliczeń mogą być wykorzy- 
stane modele ustalone dla potrzeb analizy wspomaganej komputerem [13, 
14]. 

Przyjmując, że pojemność obciążająca rozładowuje się wyłącznie prą- 
dem drenu i zakładając stałość tego prądu, czas t; zmian napięcia do po- 
ziomu —U, można oszacować następująco [9]: 


CIAU| | 2CQU 
pa „OE (3-51) 
Ip(UGs)| 
przy czym 
—U, = Ugs-Up (8-51a) 


Przebieg rozładowywania pojemności w zakresie triodowym opisuje 
równanie 


du, uj 
= Ta = —ig= Kp |os-10 gs — | (8-52) 
z którego uzyskuje się 
t 
2exp (- - ) 
ug; = —U, a (3-53) 
1--exp (- ) 
przy czym 
Co Co 
p 3-54 
Sm(UGs) —Kp(Ugs-Up) FA 
Czas tę zmian napięcia od wartości —U; do —0,1U, 
tą = 2,947 (3-55) 


W procesie wyłączania prąd drenu staje się równy zeru i punkt pracy 
przesuwa się z punktu M do punktu Q wzdłuż osi poziomej napięcia, przy 
tym prąd ładowania, wyznaczony położeniem prostej obciążenia Ry, jest 
na ogół co do wartości bezwzględnej znacznie mniejszy od wartości średniej 
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prądu rozładowania w czasie włączania tranzystora. Z tego względu czas 
wyłączania, który może być określony zależnością 


t;=22R,6, | (3-56) 


jest na ogół znacznie większy od czasu włączania układu. 
Uzyskane zależności są niżej zilustrowane przykładem obliczeniowym. 


Przykład 3.3. Wyznaczyć czasy przełączania inwertera z tranzystorem MOS 
z kanałem p typu wzbogaconego, o parametrach: Kp= 100 LA/V2, Up = 
= —2 V. Inwerter jest zasilany napięciem —Upp = —20 V przez rezystancję 
Ra = 100 kQ. Pojemność obciążająca Co = 12 pF, skok napięcia włączają- 
cego Ugs = —EG = —8 V. 

1. Wyznaczenie napięcia U;, na podstawie zależności Ups = UGs—UP 
określającej granicę obszaru nasycenia i obszaru triodowego (3-51a) 


"2. Wyznaczenie czasu £; według (3-51) 


2C(Upp—U)_ _ 2-12+10-12/20—6) 


i = = 92,5 ns 
Kp(Ugs-Up7 0,1 + 10-5—8-1-2)2 
3. Wyznaczenie czasu £4 według (3-55) i (3-54) 
2,94 -12-10- 
REŚŃWE R 0 A AZAWA gy 
—Kp(Ugs-—Up) —0,1 * 1075(—8+-2) 


4. Wyznaczenie czasu wyłączania ts według (3-56) 
t, =22R,C, =2,2-0,1-10$-12-10717 = 2,64 us > t,+t,5=0,15 us 
5. Wyznaczenie napięcia włączenia UM według (3-50) 


.._ ZUbp —20 
KpRAUGs-Up)  01-100(-8+2) 


Uy 0,33 V 


Inwertery unipolarne z rezystorem liniowym są stosowane rzadko, 
głównie w wykonaniu dyskretnym. W strukturach unipolarnych scalonych 
stosuje się z reguły obciążenie dynamiczne, przez wykorzystanie tranzy- 
storów MOS o jednakowym lub przeciwstawnym typie przewodnictwa ka- 
nału. | , 
Przykład inwertera z obciążeniem w postaci tranzystora unipolarnego 
o takim samym typie przewodnictwa kanału jak tranzystor sterujący przed- 
stawiono na rys. 3-52a. Tranzystor sterujący Ty pracuje w układzie wspól- 
nego źródła, natomiast tranzystor obciążający T, pracuje w układzie wspól- 
nej bramki, przy tym zakłada się, że oba tranzystory są typu wzbogaconego 
(z kanałem n lub p). 

Charakterystyka roboczą statyczna układu, przedstawiona na rys. 3-52b, 
jest nieliniowa. Jej przebieg może być wyznaczony analitycznie przez po- 
równanie prądów drenów obu tranzystorów, określonych zależnościami 
(1-176), (1-177). 
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Zarówno przebieg charakterystyki roboczej jak i przebieg charaktery- 
styki przejściowej uwy(uwe) inwertera są zależne od wartości napięcia za- 
silającego bramki UGa względem napięcia zasilającego obwodu drenu Upp. 
Należy stwierdzić, że o ile tranzystor sterujący Ty w pewnym zakresie 
wartości napięcia wyjściowego pracuje w obszarze nasycenia, a w pozosta- 
łym w obszarze triodowym (obszary te rozgranicza punkt Ś, rys. 3-52b), 
o tyle tranzystor obciążający Tę, zależnie od wartości UcG i Upp, pracuje 
albo wyłącznie w obszarze nasycenia, albo wyłącznie w obszarze triodo- 
wym. 


a) Ugo <Uoo 6) u. 
i t Uqs 7 Ugs 7 Up 


i 


Las ŚUpt 


OdMkA 200 Sos Zar 
—(Uge + Upz) —Upp  -ugst 


ia 
U Uwy U 
wy dst 
we „| 
tu 9 


Rys. 3-52, Inwerter z dwoma tranzystorami MOS o jednakowym typie przewodnictwa 
kanału oraz jego charakterystyki robocze (w realizacjach sealonych podłoże tranzy- 
stora T. jest uziemione) 


Szczególną cechą charakterystyki roboczej układu z rys. 3-52a jest to, że 
przy pracy z nasyconym tranzystorem Tę napięcie wyjściowe nie może być 
w stanie zatkania T, wyższe od wartości —(UGGUP,), gdyż jeżeli różnica 
napięć bramka-żródło tranzystora Tą staje się równa jego napięciu odcię- 
cia Up,, tranzystor Tę zatyka się i, praktycznie biorąc przerywa całkowicie 
przepływ prądu w obwodzie obu tranzystorów. Stąd 


—Uq = -WUggTUp) (3-57) 


Można łatwo wykazać, że o obszarze pracy tranzystora Ty, w całym zakresie 
charakterystyki roboczej układu, decydują wartości napięć UGG, UDD, UPs. 
Należy w tym celu odpowiednio przekształcić ogólne warunki nasycenia 
tranzystorów MOS (1-176b) i (1-177b), które są określone dla napięć bramki 
i drenu odniesionych do potencjału źródła. Waruki można przekształcić 
odnosząc napięcie bramki do potencjału drenu, dokonując eliminacji wspól- 
nej wartości napięcia źródła, Np. dla tranzystora z kanałem n typu wzbo- 
gaconego (Up; > 0) przez podstawienie do (1-176b) wielkości: 


Ups(e) 7 UDP" Uvy: UGs(e) 7 UGG7 wy 
uzyskuje się następującą równoważną postać warunku nasycenia: 


Ugo KUppŁUp; (3-58a) 
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Podobnie dla tranzystora T+ z kanałem p typu wzbogaconego (rys. 3-52a) 
uzyskuje się warunek nasycenia 


Uga SUpp— Up; = UppTIUpy! (8-58b) 


Zwykle ze względu na wspólne źródło zasilania, UGG = Upp, co oznacza 
spełnienie warunku nasycenia dla tranzystorów obciążających typu wzbo- 
gaconego. i 

Jeżeli tranzystor obciążający pracuje w obszarze nasycenia, to równa- 
nie charakterystyk przejściowych statycznych układu inwertera z rys. 3-52a 
może być uzyskane przez następujące porównanie prądów drenowych [9, 12]: 


Kp. 
K 2 (ue Up,” 
A Da Ą 
Zła = 73 (7UGGMUwy Ups)" = — tys uż 
Ki |0wo- Up,) Uwy 7 ca 


(3-59) 


(podwójne określenie prądu drenu tranzystora T; odpowiada jego pracy 
w obszarze nasycenia i w obszarze triodowym). 

Przebiegi charakterystyk przejściowych statycznych, uzyskane na pod- 
stawie (3-59), przedstawiono w postaci znormalizowanej na rys. 3-53a, przy 
różnych wartościach 4 Kpy/Kp, . Cechą szczególną tych charakterystyk 
jest to, że w pewnym zakresie ich przebieg jest liniowy, ze względu na 
wzajemną kompensację nieliniowości u obu tranzystorów, pracujących 
jednocześnie w obszarach nasycenia. W tym zakresie inwerter może być 
wykorzystany jako wzmacniacz liniowy, przy tym zależność Uwy(tiwe) ma 
postać 


yy Ugo gie (ue—Up,) (8-60) 
De 

Dla inwerterów z tranzystorami MOS z kanałem n typu wzbogaconego 
uzyskuje się analogiczne zależności zilustrowane na rys. 3-53b. Należy do- 
dać, że inwertery tego typu są rzadziej stosowane, gdyż ich technologia 
jest trudniejsza od technologii elementów unipolarnych z kanałem wzboga- 
conym typu p. 

Stromość charakterystyk przejściowych zależy od stosunku Y Kp,lKpę: 
którego wartość w inwerterach scalonych jest zwykle określana stosun- 
kiem szerokości bramek obu tranzystorów, przy zachowaniu identycznych 
pozostałych wymiarów. Dla uzyskania dużej stromości bramkę tranzysto- 
ra T, wykonuje się np. dziesięciokrotnie, lub więcej razy, węższą niż bram- 
kę tranzystora Ty. 

Wracając do charakterystyk roboczych inwertera, przedstawionych na 
rys. 3-52b, należy zauważyć, że przy UGG = Upp napięcie wyjściowe in- 
wertera w stanie odcięcia jest zmniejszone w stosunku do napięcia zasila- 
jącego obwodu drenu o napięcie odcięcia Up+. Przy UGG > Upp w miarę 
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zwiększania UGG napięcie wyjściowe w stanie odcięcia dąży do wartości 
napięcia zasilającego obwodu drenu. Przy UG >Upp+|Up;| punkt pracy 
tranzystora T; znajduje się zawsze w obszarze triodowym, a napięcie wyj- 
Ściowe w stanie odcięcia jest równe napięciu zasilającemu obwodu drenu. 


=) bol Une Ut 
42 10 08  -06 2-04 4-028 0 Ugętlpo 
= 5 = 


1 
i 
-02 
— — -04 
Tj w obszarze u, 
triodowym Ugę +Up2 
RB PRA —06 
- 28 
1), w obszarze 
nasycenia 0 
B) um 
Ue Up2 
7, w obszarze 
nasycenia 
08 
26 ZE 
4 w obszarze 
triodowym 
Rys. 3-53. Znormalizowdna cha- 44 
rakterystyka przejściowa inwer- 
tera z dwoma tranzystorami MOS 
o jednakowym typie przewodnic- 42 
twa kanału: a) przewodnictwo ka- Uwe lpr 
nału typu p; b) przewodnictwo Uac —Upz 


kanału typu n 0 


Przebieg zmian charakterystyk przejściowych inwerterów przy różnych 
wartościach napięcia bramki UGG schematycznie przedstawiono na rys. 3-54. 
Wartość przybliżoną napięcia włączenia UM można wyznaczyć zakła- 
dając, że wartość UM jest mała i prąd drenu przy pracy tranzystora Ty 


K 
w obszarze nasycenia wynosi w przybliżeniu Ipy = — wa (—Uge"UPpe" 


Podstawiając tę wartość do zależności (1-177a) określonej dla tranzystora T; 
i pomijając w niej Uży otrzymuje się 


Um __ UgetUPa" 
MO 2Kp, 


Kps 


(3-61) 


(Ugs—Upi) 
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Wartość UM powinna być dostatecznie mała w porównaniu z wartością 
JUp,|. aby przy łączeniu kaskadowym układów nie następowało włączenie 
przez napięcie Uy stopnia poprzedniego. 


Kierunek 


zwiększania Upę 


Rys. 3-54. Zmiana charakterystyki przejścio- 
PPR) wej inwertera z rys. 3-52a, przy zmianie na- 
wzżyń pięcia bramki UGG 


Procesy włączania i wyłączania inwertera z tranzystorami o jednako- 
wym typie przewodnictwa kanału nie różnią się w zasadzie od procesów 
przełączania inwertera z rezystancją, przedstawionego na rys. 3-50. Dlatego 
do przybliżonej oceny czasów włączania ty, tę można w zasadzie zastosować 
zależności (3-51) i (3-55). Co się tyczy czasu wyłączania t;, to wyznaczenie 
go według zależności (3-56) nie jest możliwe, gdyż charakterystyka obcią- 
żenia nie jest linią prostą. Zastąpienie rzeczywistej charakterystyki przez 
linię prostą przechodzącą przez punkty M i Q (rys. 3-52b) byłoby zbyt grubą 
aproksymacją, gdyż rzeczywista charakterystyka robocza leży zdecydowa- 
nie poniżej zastępczej charakterystyki roboczej liniowej, co powodowałoby, 
że czas rzeczywistego wyłączania wskutek zmniejszonego prądu ładowa- 
nia pojemności byłby wyraźnie większy od czasu obliczonego przy aproksy- 
macji liniowej. 

Proces ustalania się napięcia wyjściowego po wyłączeniu skokowym 
tranzystora T;, może być rozważony na podstawie fragmentu układu przed- 
stawionego na rys. 3-55a, gdzie przedstawiono ładowanie pojemności C» 
prądem drenu żds. Stosując zależność (1-177a) przebieg ładowania pojemno- 
ści Co można opisać równaniem (przy pracy tranzystora T; w obszarze 
nasycenia) 


A du,, 7 Kp : 
4=C, "TRE = tę A (FUGc-uy "Up." (3-62) 
którego rozwiązanie ma postać (przy uwy(0) = —UM) 


t 
ZU 7 (UGa FUPs—Uy) 


wy = — Ugą Up) ———— ; —— (3-68) 
2(UG6 Up.) + — (Ugo TUP" UM) 
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zy czym 


G © 
= - (3-64) 
9m—UGa) Kp; UG + Upa) 


Przy UM 40 zależność (3-62) redukuje się do postaci 
t 


u = —(Uga+Up) — : (3-63a) 
REA 


b) wylączanie 
0 100 200 300 400 300 600ns700 t 
——NA AAA ALMA 


-U Włączanie 
| 85 6 30 40 50 601570 t 
A ZAYSEBRAŃ | 1 RONA R 


Wyłączanie 


—(Ugę+Usz) 


Rys. 3-55. Przełączanie inwertera z tranzystorami MOS o jednakowym typie prze- 

wodnictwa kanału: a) fragment układu obrazujący ładowanie pojemności obciążenia 

przy wyłączaniu; b) przebiegi wyjściowego napięcia w układzie inwertera z przy- 
kładu 3.4 


Czas ustalania się napięcia wyjściowego przy wyłączaniu jest Średnio 

20 najmniej o rząd wartości większy od czasu ustalania się napięcia przy 

włączaniu inwertera. Korzystając z przykliżonej załeżności (3-62a) można 

wyznaczyć czas ustalania się poziomu napięcia równego —0,9(UGG +UP;) 
jako 

tsz= ldr (3-65) 


Charakter zmian napięcia wyjściowego przedstawiono ha rys. 3-55b, 
zwraca uwagę wydłużenie końcowej fazy przebiegu. 

Uzyskane zależności są poniżej zilustrowane przykładem obliczenio- 
wym. 


Przykład 3.4. Wyznaczyć czasy przełączania inwertera scalonego z tranzysto- 
rami MOS FET z kanałem p typu wzbogaconego, o parametrach: Kp, = 
50 uA/V2, Kpę =5 UA/V2, Up, = Upę = —4 V, Upp=UGG = 20 V, UGs = 
—16 V, Co = 6 pF. 
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1. Określenie poziomów napięcia wyjściowego w śtanie włączenia 
i w stanie wyłączenia według (3-61) i (3-57): 


woż- WeGlYM.. - 0% _. (grę 
MO 2Kp, 2-10(—16+4) © 
- (Ugs<Up,) 
De 


Uqą = (Ugo TUP.) = 20—4 = 16 V 
2. Określenie poziomu napięcia —U; końca liniowej fazy zmian napięcia 
wyjściowego przy włączaniu według (3-51a) 
—U, = Ugg—Upe = —16+4 = —12 V 
3. Wyznaczenie czasów t, i tę, według zależności (3-51) zmodyfikowanej 
przez zastąpienie napięcia Upb napięciem Uq i zależności (3-54): 


._ZC(UQ-U1) 2:6:10-8(16—12) _„, 
| KpylUgs-Up;)* _ 50-107%—16+4% 
tę = 2,94 - Co 2,94 -6-.107% PPE 
* i Kp,(Up, —UGs) 50 + 1075(—4-|- 16) ; 


4. Wyznaczenie czasu wyłączania inwertera według zależności (3-65), 
(3-64) 


c 18-6-10-%2 
tę 2 18 —— —9 = 1350 ns >» ty ++ tę = 36 ns 
i KpstUca +Up;) 5 - 10-5(20—4) Dutt 


Inwertery unipolarne z elementami o jednakowym typie przewodnic- 
twa kanału są często stosowane w realizacjach scalonych. Ujemną stroną 
wszystkich tych układów jest pobór mocy w stanie włączenia oraz duża róż- 
nica wartości czasów włączania i czasów wyłączania. 

Możliwość wytwarzania elementów MOS FET z kanałem typu p oraz 
typu n na tym samym podłożu doprowadziła do szerokiego rozpowszech- 
nienia inwertera unipolarnego z tranzystorami o przeciwstawnym typie 
przewodnictwa kanału [15]. Unipolarny inwerter przeciwstawny zapoczątko- 
wał rodzinę technik unipolarnych COSMOS, zwaną również CMOS (ang. 
Complementary Symmetry MOS). 

Przekrój przez typową strukturę scalonego inwertera CMOS i jej sche- 
mat zastępczy przedstawiono na rys. 3-56. Na podłożu n utworzono dwa 
tranzystory z kanałami typu wzbogaconego. Tranzystor T's, ma kanał typu p, 
tranzystor T;, utworzony w specjalnym obszarze o przewodnictwie typu p», 
ma kanał typu n. Tranzystory są połączone drenami, obszar dielektryka 
SiOz w zakresie połączenia jest pogrubiony w celu uniknięcia zmian prze- 
wodnictwa powierzchniowego. 

Zasadniczą zaletą inwertera przeciwstawnego CMOS jest niepobieranie 
mocy zasilania w stanach statycznych włączenia i wyłączenia. Drugą, nie 
mniej ważną zaletą, jest możliwość uzyskania pełnej symetrii procesów 
włączania i wyłączania. 
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Chociaż zalety układów CMOS są okupione pewną złożonością techno- 
"logiczną i zwiększeniem zajmowanej powierzchni, obecnie różne odmiany 
układów CMOS są szeroko wdrażane, przede wszystkim w zakresie ukła- 
dów o poborze mocy rzędu nanowatów i dużych szybkościach przełączania 
[12, 16, 17]. 


Podłoże n 
pom na 
we 
b) 6, fe o 
"9 B 
Rys. 3-56. Inwerter CMOS: a) przekrój _ 5 EBE em Śp 3 
przez strukturę scaloną; b) schemat za- +] 6; [e % x 
stępczy W 


Statyczną charakterystykę roboczą inwertera przeciwstawnego można 
uzyskać przez odpowiednie nałożenie charakterystyk drenowych tranzysto- 
rów T; i Ty, jak to przedstawiono na rys, 3-57, dla idealizowanego przy- 
padku tranzystorów symetrycznych Ty i Ty (Kp, =* Kpę, UP+ = Ups). 

Dia analizowanego układu inwertera ugs; = Uwe, Ugsę = Uwe" US$, PO- 
dobnie uds F Uwy, Udsę F Uwy— US$. Na tej podstawie zostały wyznaczone 
punkty A, B, C, D, E,F, G nieliniowej charakterystyki roboczej statycznej 
układu, jako punkty przecięcia statycznych charakterystyk drenowych obu 


| PZame=ki s — U 
2 eż SZA Uąa Śa-2 DNI (gy) 
0 2 3 4 3.6 7 d 9V10 ugst 
[eb OJO LT AL az 
=WV=S =5 —7 -—6 -5 -4 -3 -2 1 0 ugeż 
Rys. 3-57. Inwerter COSMOS: a) określenie prądów i napięć w układzie; b) wyzna- 
czenie punktów charakterystyki roboczej układu 
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tranzystorów przy określonych wartościach napięcia wejściowego (2, 3, 4, 
5, 6, 7, 8 V). Zagęszczając odpowiednio liczbę punktów przez narysowanie 
dalszych charakterystyk, można uzyskać dostatecznie dokładny przebieg 
całej charakterystyki roboczej. 

Charakterystykę roboczą i przejściową charakterystykę statyczną ukła- 
du można również wyznaczyć w drodze analitycznej, kojarząc odpowiednio 
zapisy charakterystyk drenowych (1-176), (1-177) dla różnych obszarów pracy 
tranzystorów. 

Przebieg charakterystyki przejściowej statycznej inwertera unipołar- 
nego przeciwstawnego przedstawiono na rys. 3-58, W ogólnym przypadku 
można wyróżnić pięć obszarów charakterystyki przejściowej, zdefiniowa- 
nych w tabl. 3-2 i oznaczonych na rys. 3-58. 


Tablica 3-2. Określenie obszarów charakterystyki przejściowej statycznej 
inwertera COSMOS 


Obszar Obszary pracy 
charakte- | JA "GREGR) ECSC Uwe Uw 
rystyki Tm | Tą 
I odcięcie | triodowy OKUWs SU U,, = Usg 
Ii nasycenie | triodowy Up SU LUp' Uss 2 Uw, 2 Umr+(Ups] 
III nasycenie | nasycenie Un S Uwe £ Ura Un+|Up,] 2 U, 2 Ura— Up 
44 triodowy | nasycenie Ura Z Uwe S Uss—| Upa] Um Up, 2 U, 20 
V | triodowy | odcięcie Uss—|Upsl G Uwe £ Uss U, = 0 
ooRE BEST ZA AO PEBPZECYE "A. 


EEEE, 
M M | y | 


Charakterystyka 


Upr 


j 
Charakterystyka 


rzeczywista 


U lpr U; Uss= |Upz] Uss 


Rys. 3-58. Statyczna charakterystyka przej- 
wę ściowa inwertera COSMOS 


W obszarze małego napięcia wejściowego (stan niski na wejściu) tran- 
zystor T; przewodzi, natomiast tranzystor T; jest zatkany, wskutek czego 
na wyjściu występuje napięcie zasilające Uss (stan wysoki na wyjściu). 
Odwrotna sytuacja występuje przy dużym napięciu wejściowym (stan wy- 
soki na wejściu), gdy przewodzi tranzystor T;, a tranzystor Tę jest zatkany, 
co powoduje wystąpienie zerowego napięcia wyjściowego (stan niski na 
wyjściu). 
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W układach logicznych dość istotne znaczenie mają wartości progowe 
napięcia wejściowego UT; i UT; (rys. 3-58). W przypadku zastosowania idea- 
lizowanych charakterystyk drenowych (1-176), (1-177) uzyskuje się UT; = 
=z UTą * UT, tj. nieskończenie wąski obszar przejściowy III. Nachylenie 
charakterystyk drenowych rzeczywistych w obszarze nasycenia powoduje, 
że rzeczywiste nachylenie charakterystyki przejściowej jest skończenie duże, 
wskutek czego UT; © UTs. 

Przybliżone wartości napięć progowych charakterystyki przejściowej 
mogą być wyznaczone np. przy przyjęciu założenia, że prąd drenu nie jest 
w obszarze nasycenia stały, lecz zależy liniowo od przyrostu napięcia dre- 
nu Ups ponad wartość graniczną obszaru nasycenia (UGs—UP). Np. dla tran- 
zystora T; można wyrazić prąd drenu w obszarze nasycenia następująco: 


Up -Ugsx FU. 
ly =- -D1_ (Ugsy Up? + „DSi "GS Pt (3-66) 
2 Rn 
przy czym Rg, — rezystancja, określająca nachylenie charakterystyki dre- 
nowej tranzystora Ty w obszarze nasycenia. 

Takie ujęcie prowadzi do wyznaczenia wartości napięcia progowego UT: 


na podstawie konstrukcji przedstawionej na rys. 3-59, której odpowiedni- 


Rys. 3-59. Wyznaczanie napięcia 
progowego UT przy uwzgłędnie- 
niu rzeczywistych charakterystyk 
tranzystora MOS w obszarze na- m mi 

sycenia (qr — Ugs= Upz) 0 


kiem jest następujące równanie, wynikające z porównania prądów IM 

i —Ipę na granicy obszaru nasycenia tranzystora Tę w punkcie Ty: 

Up, Ups 
Rn 


K K i 
Ipi = > - (Uq,—Up,)* + - = — Ip = cu (Wr,  Uss—Upz)" 
(3-67) 


Rozwiązanie tego równania umożliwia wyznaczenie wartości UT;; np. 
przy tranzystorach symetrycznych, gdy Kp, = Kp, Up, = |Upa|, uzyskuje się 
Uss_ ŻUPp, 3 

2 Ry Kpy(Uss—2Up,) 


Ur (3-68) 
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Na podstawie analogicznej koństrukcji można wyznaczyć UT; dla przy- 
padku tranzystorów symetrycznych 


U 2U 
Uqą = —Ś ZA (3-69) 
2 Ry Kp,(Usg—2Up,) 
tj. szerokość strefy przejściowej III 
4Up, j 
AUq = Uq;—Uq, = pęd (3-70) 


Ry Kp,(Uss—2Up,) 


W przypadku idealizowanym wartość Ur (rys. 3-57) 


Uss TUpąŁUpą V Kp, 
2 
Da (3-71) 


tzn. że w przypadku symetrii UT = Uss/2. 

Przy przełączaniu inwertera COSMOS skokowymi zmianami napięcia 
w granicach 0... Uss ulega zatkaniu tranzystor T, lub tranzystor Ty, przy 
czym następuje ładowanie lub rozładowanie pojemności obciążającej, odpo- 
wiednio prądem drenu tranzystora T+ lub Ty. Procesy te można rozpatrywać 
na podstawie fragmentów schematu inwertera przedstawionych na rys. 3-60. 


a) a b) 5h 
ż R 
Uwe igz 


i i 
£ Ugs ię 


iq 
U, 
gs Ę day s ; 
F , cą $ wy Lo 
| kw i | 


Rys. 3-60. Cząstkowe schematy zastępcze inwertera COSMOS: a) przy włączaniu; 
b) przy wyłączaniu 


Oba procesy są w zasadzie identyczne jakościowo, gdyż w obu przypadkach 
tranzystory pracują w układzie wspólnego źródła, dlatego można rozpatrzyć 
tylko np. rozładowanie pojemności Co przez tranzystor Ty i uzyskane wy- 
niki uogólnić na przypadek ładowania tej pojemności przez tranzystor T;, 
uwzględniając dodatkowo składową stałą (napięcie Us5). 

Przy skokowej zmianie napięcia wejściowego od 0 do Uss włącza się 
tranzystor T;, a wyłącza tranzystor T+. Następuje rozładowanie pojemności 
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Co od napięcia Uss do 0, przy tym w początkowej fazie proces ten odbywa 
się w przybliżeniu liniowo, ze względu na pracę w obszarze nasycenia Ty. 
Faza liniowa kończy się przy napięciu Uwy = Uss—UPy, tj. na granicy obsza- 
ru nasycenia, a jej czas trwania można wyznaczyć następująco: 


CUss—(Uss—Up] __2C Up, Że, 
Ą : — (3-72) 
Ip+(U ss) Kpy Ugs—Up,) USS 4 
Up, 
przy czym 
c 
Tą = z ine Mż o (8-72a) 


Sn Uss) Kopy Usg Up.) 


Rozładowanie pojemności Co w obszarze triodowym opisuje równanie 
Ą du, s Uy 
Kole a oj Us Up Uwym 27 (3-73) 


Przyjmując warunki t 22 ty, Uwy(ty) = Uss—Up;, można rozwiązanie rów- 
nania (3-73) uzyskać w postaci 


t-t 2(Uss—Up,) 
| YA | (3-74) 


u Upy 


Czas oznaczający koniec drugiej fazy włączenia można obliczyć, zakła- 
dając, że jej granice wyznacza zmniejszenie napięcia wyjściowego do war- 
tości 0,1Uss; wówczas z (3-74) i (3-72) znajduje się całkowity czas włączenia 


2 U 
kity —FL=_ dą ja ( 19—20 1) (8-175) 
Uss__ Ugs 
UM 


Odpowiednio, dla procesu wyłączania przez analogię można napisać 
następującą zależność na czas narastania napięcia od poziomu 0 do pozio- 
mu 0,9U5s: 


2g JU 
taty = o gy In (1-0 ge) (3-76) 
EZ Uss 
Up; 
przy czym 
c [e 
ję= o o (3-76a) 


Smy(—Uss) Kpz(Uss— Upa) 


Uzyskane zależności są zilustrowane poniższym przykładem oblicze- 
niowym. 
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Przykład 3.5 Wyznaczyć czasy przełączania oraz progi charakterystyki 
przejściowej inwertera COSMOS, przy danych: Kp = Kps= 40 UA/V2, 
Up, = [Ups| 52 V, Co = 8 pF, Uss=10V, Rq = Rqdą = 100 kQ. 
1. Wyznaczenie stałej czasowej r * rę według (3-72a), (3-76a) 
Z 8-107 


z = 9 sm le == 25 ns 
Kp,(Usg—Up,) 40 - 1075(10—2) 


2. Wyznaczenie czasów włączanią ty--ta (1 wyłączania ts+-t,) według 
(3-75), (3-76) 


2 U 
butt = tyt, = sei (8-2 3) ma 
SS 


= — Z — +25 ]n (1—20 za = 12,54 67,5 = 80 ns 
RAS | 

2 

3. Wyznaczenie wartości napięć progowych według (3-68), (3-69): 


U 2U i 
U = p u Z 45 V—166 mV 
2 RyKp(Uss=2U,) 2  0,1-40(10—2-2) 


Uq, == 5 V-++166 mV; AUq = Uqy— Up, 52 330 mV 


3.5. Bramki transmisyjne 


3.5.1. Ogólne właściwości bramek transmisyjnych 


Bramki transmisyjne są układami umożliwiającymi przesyłanie sygnałów 
analogowych w danym torze tylko w określonym przedziale czasowym, wy- 
znaczonym czasem trwania zewnętrznego impulsu kluczującego. Impuls 
kluczujący, zależnie od zastosowania bramki, bywa nazywany impulsem 
selekcyjnym, strobującym, próbkującym, wybierającym itp. 

Bramki transmisyjne znajdują bardzo różnorodne zastosowania. Wystę- 
pują w urządzeniach transmisji wielokanałowej z czasowym rozdzieleniem 
kanałów, są wykorzystywane w układach selekcji czasowej, układach prób- 
kujących, w układach kluczowanego przylegania, są stosowane jako układy 
logiczne itp. Zwielokrotnione bramki transmisyjne, w równoległym progra- 
mowanym połączeniu, znajdują zastosowanie min. w urządzeniach prze- 
twarzania danych analogowych w dane cyfrowe i są znane pod nazwą 
multiplekserów [18]. 

Istnieje duża różnorodność układów bramek transmisyjnych, Podsta- 
wowe układy są w zasadzie układami ograniczników o zmiennym progu 
ograniczania, zostały jednak opracowane również struktury wyspecjalizo- 
wane, jak np. z tranzystorami bipolarnymi i unipolarnymi. 

Podstawą klasyfikacji funkcjonalnej bramek transmisyjnych jest ich 
współpraca ze źródłem sygnału analogowego i obciążeniem. Na rys. 3-61 
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Rys. 3-61. Podstawowe układy włączenia bramek transmisyjnych z kluczami ideal- 
nymi: a) układ szeregowy; b) układ równoległy; c) układ szeregowo-równoległy; 
d) układ równoległo-szeregowy 


przedstawiono cztery podstawowe układy bramek transmisyjnych z ideali- 
zowanymi kluczami — układy: a) szeregowy; b) równoległy; c) szeregowo- 
-równoległy; d) równoległo-szeregowy. Mogą być stosowane również inne 
kombinacje, np. układ szeregowo-szeregowy itp. Najczęściej są stosowane 
układy szeregowe i one głównie są omówione w niniejszym punkcie. Przy 
Źródłach mających charakter źródeł prądowych są stosowane układy rów- 
noległe i równoległo-szeregowe, których działanie polega na zwieraniu prą- 
dowego sygnału analogowego poza przedziałem czasu transmisji. 
Występuje zasadniczy podział strukturalny na układy asymetryczne 
i symetryczne, który uwypukla również szereg cech funkcjonalnych tego 
podziału. W układach asymetrycznych jeden kierunek transmisji jest uprzy- 
wilejowany (od źródła do obciążenia), transmisja w przeciwnym kierunku 
jest ograniczona. Ponadto w układach asymetrycznych, kluczowanych jed- 
nym impulsem, występuje na ogół (chociaż nie zawsze, jak np. w niektórych 
układach unipolarnych) zjawisko piedestału, przedstawione na rys. 3-62. 


eg t 


I p, 
Rys. 3-62. Powstawanie piedestału w bramkach PiedestaT 


asymetrycznych 
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Piedestałem nazywa się część sygnału kluczującego us, występującą na wyj- 
ściu łącznie z wejściowym sygnałem kluczowanym. Piedestał stanowi stały 
sygnał zakłócenia, który powinien być eliminowany. 

W układach bramek symetrycznych są stosowane dwa symetryczne, 
w zasadzie o identycznym kształcie, synfazowe i o przeciwnej polaryzacji 
impulsy kluczujące, które wzajemnie kompensując się powodują, że sygnał 
piedestału jest sygnałem szczątkowym. W rzeczywistych układach uzyskuje 
się np. na wyjściu stłumienie sygnału kluczującego rzędu 102...103, a w nie- 
których przypadkach jeszcze większe. 

W zależności od zastosowania, układy bramek transmisyjnych charak- 
teryzuje się różnymi zespołami parametrów technicznych. Do podstawowych 
parametrów należą dane określające zakres dynamiki (zakres wartości syg- 
nałów wejściowych) w stanie włączenia i w stanie wyłączenia, sprawność 
przenoszenia sygnału w stanie włączenia i jego tłumienie w stanie wyłącze- 
nia, jak również poziom innych sygnałów zakłócających, a w szczególności 
określenie piedestału lub stosunku, w jakim są tłumione na wyjściu sygna- 
ły kluczujące. Ważnym parametrem jest szerokość widma częstotliwościo- 
wego przenoszonych sygnałów, zależna zarówno od szybkości przełączania 
i szerokości impulsu kluczującego, jak również od impedancji własnych 
bramki wnoszonych do obwodu od strony Źródła i od strony obciążenia. 

Najbardziej wszechstronne są układy bramek diodowych, stosowanych 
w szerokim zakresie czasów kluczowania — od części nanosekundy począ- 
wszy. Układy tranzystorowe są wolniejsze i wykorzystuje się je przy cza- 
sach kluczowania większych od dziesiątków nanosekund. 


3.5.2, Układy diodowe 


Proste układy bramek transmisyjnych diodowych mogą być budowane przez 
odpowiednią modyfikację układów ograniczników. Na rys. 3-63 przedsta- 
wiono dwa przykłady bramek asymetrycznych szeregowych. W stanie sta- 


6) 4 Dz 
R 
liwe Uwy 
US 
4 Rys. 3-63. Bramki diodowe asy- 
ARJ, metryczne; a) układ szeregowy; 
- =. b) układ szeregowy podwójny 


tycznym wyłączenia diody bramek są zatkane napięciem Uo ze Źródła stałej 
polaryzacji, wskutek czego połączenie między wejściem a wyjściem jest 
przerwane. Przewodzenie diod i połączenie wejścia z wyjściem następuje 
pod wpływem impulsu kluczującego, który zmienia próg układu. 
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Aby sygnał wejściowy nie spowodował samoczynnego włączenia diody, 
napięcie potaryzacji Uo powinno być dostatecznie duże w porównaniu z naj- 
większą wartością chwilową napięcia wejściowego. Odpowiednio duża po- 
winna być również amplituda napięcia sygnału kluczującego, który sumu- 
jąc się z napięciem stałej polaryzacji powinien spowodować przewodzenie 
diody naweż przy najniższym przewidywanym poziomie napięcia wejściowe- 
go, który może być np. ujemny. 

Układ b) z rys. 3-63 stanowi pewne udoskonalenie w stosunku do ukła- 
du a), gdyż przekroczenie przez napięcie wejściowe poziomu napięcia pola- 
ryzacji U, powoduje wprawdzie włączenie diody D; i obciążenie Źródła jej 
prądem przewodzenia, jednak sygnał wejściowy nie przedostaje się na wyj- 
ście ze względu na przeciwsobnie włączoną diodę D, spolaryzowaną zapo- 
rowo. 

Napięcia polaryzacji mogą być wprowadzane w różny sposób, np. przy 
wykorzystaniu dzielników oporowych, diod Zenera itp. Sygnał kluczujący 
może być wprowadzany np. poprzez sprzężenie pojemnościowe lub transfor- 
matorowe; najkorzystniejsze warunki pracy powstają jednak przy stoso- 
waniu sprzężenia bezpośredniego. Korzystne jest, ze względu na szybkość 
włączania i wyłączania, aby rezystancja wypadkowa obu źródeł R była moż- 
liwie mała, co jednak pozostaje w sprzeczności z wymaganiem dużej spraw- 
ności układu, gdyż rezystancja R bocznikuje rezystancję obciążenia Ro 
układu. 

Największą wadą bramek asymetrycznych jest przedostawanie się na- 
pięcia sygnału kluczującego na wyjście i wejście układu. Wady tej są 
w dużym stopniu pozbawione układy symetryczne. 

Przykład bramki symetrycznej z dwiema diodami przedstawiono na 
rys. 3-64a. Przy zerowym napięciu kluczującym między źródłami +U, —U 
płynie prąd, który odkłada na rezystorach R, napięcia zatykające diody Dy, 
Ds. W stanie statycznym wejście jest więc odcięte od wyjścia, na którym 
przy całkowitej symetrii oporowej nie występuje napięcie wskutek kom- 
pensowania się napięć zasilania. 

Doprowadzenie symetrycznych napięć kluczujących +Us, —Us, o ampli- 
tudzie Us > U, powoduje wprowadzenie diod D,, D; w stan przewodzenia, 
wskutek czego wejście zostaje połączone z wyjściem przez połączone rów- 
nolegle diody D4, Ds i rezystory Ry. 

Charakterystyki przejściowe statyczne bramki dla stanu wyłączenia 
i stanu włączenia przedstawiono na rys. 3-64b, c. 

W stanie wyłączenia układ pozostaje w zakresie napięć wejściowych 
+U,0, —U0, przy czym 


R 
U, =U-—* U 3-77 
o R.+R; Up (3-77) 


Przy napięciach wejściowych większych od U» lub mniejszych od —U5 
następuje przewodzenie odpowiednio diody D; lub diody D,, wskutek czego 
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naśtępuje otwarcie bramki. Nachylenie charakterystyki przejściowej, które 
dla napięć —Uo Seg ZU, jest bliskie zeru, przy dużych napięciach może 
być bliskie jedności. 


c) 4 
włączenie 


ZEom 


kJ 
! 


6 


eg eg 


Rys. 3-64, Bramka symetryczna dwudiodowa: a) układ podstawowy; b) charaktery- 

styka stanu wyłączenia; c) charakterystyka stanu włączenia oraz schematy zastęp- 

cze przyrostowe bramki dwudiodowej; d) stan włączenia jednej diody; e) stan włą- 
czenia obu diod 


Na podstawie schematu zastępczego bramki dla sygnałów przyrostowych 
przy przewodzeniu jednej diody (rys. 3-64d), można wyrazić nachylenie 
charakterystyki 5 w obszarze dużych sygnałów następująco: 


BHRJR 
JE: AU R,+R.+R, (8-78) 
Po AEG R PeRERP) (R, +R.)R, 


*' R,+Ry+Rp  R,+R,+R, 


Na ogół dąży się, ze względu na sprawność, do stosowania dużych war- 
tości R. spełniających warunek R, > R;,, Ro, Rg; wówczas 


> R, 
REA (3-78a) 
p R, FR,+RZ+R, 
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w stanie włączenia bramki nachylenie charakterystyki przejściowej yp 
można wyraązić korzystając z przyrostowego schematu zastępczego przed- 
stawionego na rys. 3-64e 


AU, R, 2R 

p NY p ERTES (3-79) 

AEG  R.t2Rz+Rp „p R PR TRP) 

01 RJ+2R,+Rp 

Przy R. ? Ry, w przybliżeniu 
R, 
= EPA REA. 3-79a) 
p R, Ry t 
RR; +5 


W zakresie dużych napięć wejściowych (dodatnich lub ujemnych) w sta- 
nie włączenia bramki może nastąpić zatkanie jednej z diod, co powoduje 
zmianę nachylenia charakterystyki z yp na Yp (rys. 3-64c). 

Zatkanie jednej z diod następuje przy dużych napięciach wejściowych 
dlatego, że prąd wejściowy iwe w połowie płynie przez diodę Ds, co przed- 
stawiono na rys. 3-65. Przy napięciach wejściowych dodatnich prąd wej- 


Rys. 3-65. Rozpływ prądów w bramce dwudio- 
dowej 


ściowy powoduje pogłębienie przewodzenia diody D;, a zmniejszenie prze- 
wodzenia diody Dy, wskutek dodawania się i odejmowania od płynącego 
przez te diody prądu Ips wymuszanego przez łączne oddziaływanie napięć U 
i Us. Wartość prądu Ips można wyznaczyć niezależnie od wartości sygnału 
wejściowego 


Us—U R U 
Ing owa ZZ E 07 E -—- | (8-80) 
s R,R R, +R RR 
R. — F 1 F Ry 8 
*" R,+Rp PO R,+R, 


343 


Prąd wejściowy może być również wyznaczony niezależnie od wartości 
prądu IDS$, np. na podstawie schematu z rys. 3-64e 


8 . 2eg ep (3-81) 
4 = = „ma 
we RR (R, +2R,)R, Roc R,+Rp 

8 0F Ry+R.+2R, SĘ 


Przyrównując wartość Ips z połową wartości ive, uzyskuje się równanie 
umożliwiające wyznaczenie wartości napięcia źródła +EGM, —EGM, przy 
których zatykają się odpowiednio dioda D» i dioda Dy 


Egym = Ips2R,+Rz+ — — 3-82 
GM DS *8vg FEVp R,+R,+2R, ( ) 
"W przybliżeniu 


US-U R U R,+R 
Ecy Z kotow" P R,+R,+--1---7- | (3-82a 
ka ( R,  R,+Rp zz) *"Le 2 ać 


Analiza zależności (3-79) prowadzi do oczywistego wniosku, że w celu 
uzyskania dużej sprawności bramki yp należy dążyć do stosowania małych 
wartości rezystancji R, i dużych wartości rezystancji Ra. Wniosek ten koli- 
duje z wymaganiami dotyczącymi zakresu dynamiki napięciowej układu, 
bowiem dla uzyskania dużych wartości progowych napięć U» przy ustalo- 
nej wartości napięć U należy dążyć do uzyskania dużych rezystancji R; 
i małych rezystancji Rę. W praktyce można ustalić kompromisowe warto- 
ści R, i R, tylko przez odpowiednie zwiększenie wartości napięć U, które 
zwykle muszą być wielokrotnie większe od zakresu dynamiki U,. Prowadzi to 
jednak do dużej straty mocy zasilania i dużej wymaganej mocy źródeł klu- 
czujących, których napięcie Us powinno z kolei przewyższać napięcia U, 
w stopniu zapewniającym uzyskanie przenoszenia w zakresie napięć źródła 
wejściowego +EGM, —EGM. Są to wymagania trudne do spełnienia przy wy- 
maganej dynamice napięciowej układu i dlatego tego typu układy są sto- 
sunkowo rzadko stosowane. 

Odmianą układu dwudiodowego z rys. 3-64a jest układ przedstawiony 
na rys. 3-66a, w którym impulsy kluczujące są wprowadzane bezpośrednio 
na diody D4, Dą przez pojemności sprzęgające C. Napięcie impulsów klu- 
czujących może być mniejsze (o spadek napięcia na rezystorze R;), jednak 
rezystancje wewnętrzne źródeł kluczujących powinny być duże, w celu 
uniknięcia bocznikowania sygnału wejściowego w stanie włączenia. 

W szybkich układach próbkujących mogą być stosowane bramki dwu- 
diodowe z wprowadzaniem szpilkowych impulsów kluczujących (próbkują- 
cych) przez transformator symetryzujący omówiony w p. 2.3.5. Indukcyjność 
uzwojeń połączonych równolegle powinna być dostatecznie duża, by w cza- 
sie włączenia nie następowało bocznikowanie przenoszonego sygnału, co 
przy krótkich impulsach nie jest trudne do spełnienia. 

Zaletą tego rodzaju bramek (rys. 3-66b) jest sterowanie asymetryczne 
z pojedynczego źródła impulsów kluczujących. Inną odmianą jest układ 
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z rys. 3-66c, stosowany również przy impulsach kluczujących długich, ż za- 
stosowaniem transformatorów konwencjonalnych. 

Zasadniczymi wadami układów symetrycznych dwudiodowych są duże 
wymagane moce zasilania, pobierane ze stałych źródeł polaryzujących dio- 
dy zaporowo oraz stosunkowo mała sprawność. Do wad należy także zali- 
czyć stałe sprzężenie obciążenia z obwodem zasilającym przez rezystory Ry, 
co w wielu przypadkach, np. przy współpracy wielu źródeł na jedno obcią- 
żenie, nie jest korzystne. 


Rys. 3-66. Sterowanie bramek dwudiodowych: a) sprzężenie pojemnościowe; b) sprzę- 
żenie przez transformator symetryzujący liniowy; c) sprzężenie transformatorowe 
konwencjonalne 


Wad układów dwudiodowych są pozbawione układy czterodiodowe 
(rys. 3-67a), w których dwie dodatkowe diody Ds, D, zastępują rezystory Fu 
układu dwudiodowego. Ponieważ w statycznym stanie wyłączenia prąd ze 
źródeł stałych nie jest, praktycznie biorąc, pobierany, rezystancje R; mogą 
być stosunkowo duże. 

Na skutek dużych rezystancji Rę przy typowych małych rezystan- 
cjach RF przewodzących diod sprawności przenoszenia yp mogą być bliskie 
jedności. Zakres dynamiki napięciowej U» wyznaczają wartości napięć 
(U--Up), co stwarza korzystne warunki do realizacji układów o dużej dy- 
namice napięciowej. Również warunki kluczowania układu czterodiodowego 
są korzystniejsze niż układu dwudiodowego, gdyż moc źródeł kluczujących 
jest wykorzystywana niemal wyłącznie na włączanie diod układu. ; 

W układach czterodiodowych mogą być stosowane wszystkie rodzaje 
wprowadzania sygnałów kluczujących, stosowane w układach dwudiodo- 
wych. 
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Rozwinięciem układu czterodiodowego jest układ bramki sześciodiodo- 
wej (rys. 3-67b), w którym dwie dodatkowe diody Dy, D, tworzą wraz z re- 
zystorami R. i źródłami napięć odniesienia Ugo układy poziomujące. Układy 
sześciodiodowe są stosowane w celu polepszenia stałości napięć polaryzują- 
cych zwrotnie diody bramki. W konwencjonalnych układach czterodiodo- 
wych napięcia na diodach przy dużej wartości rezystancji R. mogą ulegać 


Rys. 3-67. Bramki transmisyjne wielo- Rys. 3-68. Bramka czterodiodowa z diodą 
diodowe: a) układ czterodiodowy; b) Zenera jako źródłem napięcia polary- 
układ sześciodiodowy zującego 


zmianie, np. wskutek zależności temperaturowej prądów zwrotnych diod D, 
do D4. Dodatkowe diody D;, Dę w czasie trwania impulsu kluczującegoe z0- 
stają zatkane, co zapobiega bocznikowaniu toru przez źródła napięć odnie- 
sienia U». Napięcia te są zwykle realizowane przy wykorzystaniu diod Ze- 
nera. 

Przykład wykorzystania diody Zenera w bramce czterodiodowej o dy- 
namice +6 V przedstawiono na rys. 3-68. 


3.5.3, Układy bipolarne 


Tranzystory bipolarne mogą być wykorzystane zarówno do budowy bramek 
asymetrycznych jak i bramek symetrycznych. 

Przykłady bramek asymetrycznych z tranzystorami bipolarnymi przed- 
stawiono na rys. 3-69. Układ a) stanowi bramkę równoległą, przystosowaną 
do współpracy ze źródłami mającymi charakter źródeł prądowych, tj. o du- 
żej rezystancji wewnętrznej. Działanie układu jest oczywiste, polega 'ono 
na absorbowaniu prądu źródła przy nasyceniu tranzystora na rezystancji 
wewnętrznej źródła i ewentualnym dodanym rezystorze Re. W stanie zatka- 
nia tranzystora bramka przenosi zarówno dodatnie jak i ujemne sygnały. 
Ujemne sygnały nie mogą przekraczać napięcia zatykającego bazę, ze wzglę- 
du na możliwość przewodzenia złącza kolektorowego. W stanie przewodze- 
nia tranzystor może być nasycony normalnie lub inwersyjnie, zależnie od 
polaryzacji sygnału wejściowego. 
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Rys. 3-69. Bramki transmisyjne bi- 
polarne asymetryczne: a) układ 
równoległy; b) układ szeregowy; 
c) układ dwuwejściowy z tranzy- 
storami przeciwstawnymi 


W układzie klucza szeregowego b) napięcie wejściowe powodując na- 
sycenie tranzystora Tę na rezystancji Re wprowadza tranzystor T; w stan 
zatkania, gdyż napięcie na bazie tranzystora T; jest bliskie —Uge. Dioda D 
jest wprowadzona dla zabezpieczenia złącza emiterowego przed przebiciem 
zwrotnym w stanie zatkania tranzystora Ty. Dopuszczalny zakres napięcia 
wejściowego w stanie wyłączenia bramki jest ograniczony od dołu pozio- 
mem napięcia —Uge, poniżej którego następuje otwarcie złączą kolektoro- 
wego tranzystora T;, a od góry wartością napięcia —UgE-UCB max, przy 
którym następuje przebicie tego złącza. W stanie włączenia, gdy tranzystor Ty 
jest zatkany, tranzystor Ty nasyca się na rezystancji źródła wejściowego, 
pod wpływem oddziaływania źródła Ucc przez rezystor Re. Stan nasycenia 
powoduje połączenie zacisków wejściowych i wyjściowych, z dokładnością 
do różnicy napięcia nasycenia UcEs i spadku napięcia na diodzie D. Nasy- 
cenie występuje dla wartości napięcia wejściowego nie większego od napię- 
cia EGM, o wartości 
LOC (3-83) 

Rc 

Przy ujemnych napięciach wejściowych następuje nasycenie inwersyjne 
na rezystancji obciążenia, jednak jeżeli ten zakres napięć ma być brany 
pod uwagę, dioda D powinna być z układu usunięta. 


EGM 5 UcC 
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Jedną z wad układu jest zmieniający się, wraz ze zmianą napięcia wej- 
ściowego, prąd bazy tranzystora Ty, co powoduje zmianę wartości piede- 
stału. Wada ta może być usunięta przez zastosowanie, zamiast źródła napię- 
ciowego Ucc, źródła o stałej wydajności prądowej, kluczowanego przez 
tranzystor Ty. j 

Układ z rys. 3-69c stanowi klucz transmisyjny dwuwejściowy, pracu- 
jący na jedno wspólne obciążenie. W układzie zastosowano dwa tranzystory 
przeciwstawne, zatykane na przemian napięciem kluczującym u w 6bwo- 
dzie bazy. Do prawidłowej pracy wymaga się, aby zakres zmian napięcia 4 
leżał powyżej zakresu zmian napięcia uę; wówczas przy silnym sterowaniu 
napięciem u możliwe jest nasycenie jednego z tranzystorów przy zatkaniu 
drugiego tranzystora. 

Układ tranzystorowej bramki symetrycznej przedstawiono na rys. 3-70a. 
Tranzystory są wprowadzane w stan nasycenia na rezystancjach źródła 
i obciążenia impulsem kluczującym z transformatora, przy tym sterowanie 
powinno być dostatecznie silne, aby tranzystory mogły wejść również w na- 
sycenie inwersyjne. Zależnie od polaryzacji napięcia wejściowego, zawsze 
jeden z tranzystorów nasyca się inwersyjnie, a pozostały nasyca się nor- 
malnie. W stanie wyłączenia wartości maksymalne ujemnych i dodatnich 
napięć wejściowych określają odpowiednio maksymalne dopuszczalne war- 
tości napięcia złącza kolektorowego tranzystora T; i tranzystora Ty. 


b) 


a) 
$r$ 


Rys. 3-70. Bramki transmisyjne bipolarne symetryczne z dwoma przeciwnie włą- 
czonymi tranzystorami: a) kluczowanie przez transformator; b) kluczowanie przez 
wzmacniacz różnicowy 


Układ bezpośredniego sterowania bramki symetrycznej z tranzystorami 
bipolarnymi za pośrednictwem wzmacniania różnicowego przedstawiono na 
rys. 3-70b. Zakres napięć wejściowych w tym układzie jest ograniczony 
w stosunku do układu z rys. 3-70a, ze względu na możliwość przewodzenia 
złącza kolektorowego tranzystora T; przy potencjale wejściowym mniej- 
szym od potencjału kolektora tranzystora T3. 

Wartościową cechą układów z rys. 3-70 jest częściowe kompensowanie 
się napięć UcEs obu tranzystorów. Stosując połączenie inwersyjne, można 
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uzyskać małe wartości Uces, zgodnie z zależnością (1-93). W połączeniu in- 
wersyjnym zakres napięć jest jednak mniejszy, ze względu na mniejsze 
wartości dopuszczalnych napięć zwrotnych złącza emiterowego UEB max- 
Do klasy bramek transmisyjnych należy włączyć także tzw. przełącz- 
niki kanałów, stosowane w oscylografii do jednoczesnej obserwacji kilku 
przebiegów za pomocą urządzenia z lampą oscylograficzną jednostrumie- 
niową. W układzie przełącznika dwukanałowego 2 rys. 3-71 wykorzystano 


+ Uoę 


Sygnal kluczujący 


—UgE 
Rys. 3-71, Dwukanałowy przełącznik elektronowy w układzie wzmacniaczy różnico- 
wych 


trzy wzmacniacze różnicowe, przy tym wzmacniacze z tranzystorami Ty, T> 
i Ts, Tą są wzmacniaczami sygnałowymi, a wzmacniacz z tranzystorami Ty, 
Tę stanowi przełącznik prądu zasilania ŻIp ze Źródła dynamicznego z tran- 
zystorem T;. Przełącznik jest sterowany sygnałem kluczującym prostokąt- 
nym współbieżnym z podstawą czasu oscylografu. Włączanie kolejne 
tranzystorów T; i Tę powoduje uaktywnienie odpowiednio wzmacniaczy 
z tranzystorami Ty, Tę i Ty, Tą, pracujących na wspólne rezystancje kolek- 
torowe Ro, z których jest zbierany sygnał wyjściowy. Ponieważ sygnały są 
kluczowane wraz z ich składowymi stałymi, możliwe jest przesunięcie pio- 
nowe przebiegów na ekranie przez odpowiednią regulację składowych sta- 
łych. 
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Inny układ przełącznika kanałowego w układzie diodowo-tranzystoro- 
wym przedstawiono na rys. 3-72, Na wejściu wzmacniaczą symetrycznego 
w układzie wspólnej bazy zastosowano bramki diodowe w układzie równo- 
legło-szeregowym. Np. przenoszenie sygnału różnicowego z wejść A jest 
możliwe przy zerowym sygnale kluczującym na wejściu S$, i dodatnim na 


Us pp" U 
A LI „ERE 


Rys. 3-72. Dwukanałowy przełącznik elektronowy diodowo-tranzystorowy 


wejściu $;. Są wówczas zatkane diody Ds, D3 sygnałem z emiterów tranzy- 
storów Ty, Tą oraz diody D;, Ds sygnałem kluczującym z wejścią S;. Pozo- 
stałe diody przewodzą, co powoduje połączenie wejść A z emiterami tran- 
zystorów wzmacniacza, a wejść B z niskoimpedancyjnym źródłem kluczu- 
jącym wejście S„. Układ jest przewidziany do współpracy ze źródłami o du- 
żej rezystancji wewnętrznej, których sygnały mogą być przy bezpośrednim 
sprzężeniu łatwo zwierane przez niskoimpedancyjne źródła kluczujące. 


3.5.4. Układy unipolarne | 


Współczesne tranzystory unipolarne złączowe i z izolowaną bramką mają 
wysokie walory użytkowe w układach kluczy i bramkach transmisyjnych. 
Do najważniejszych zalet tych elementów należy duża rezystancją wejścio- 
wa dla sygnału kluczującego, zerowe napięcia niezrównoważenia i bardzo 
małe prądy w stanie zatkania. Do wad należy zaliczyć przede wszystkim 
dość znaczne wartości rezystancji kanału, rzędu kilkuset omów. 

Tranzystory unipolarne umożliwiają budowę bramek asymetrycznych 
i symetrycznych. Przykład asymetrycznej bramki szeregowej z tranzysto- 
rem złączowym (JFET) przedstawia rys. 3-73, W statycznym stanie wyłą- 
czenia tranzystor Ty jest zatkany, gdyż wskutek oddziaływania źródła na- 
pięcia Ucc prąd płynący przez rezystor Ry, powoduje ujemną polaryzację 
bramki względem źródła. Prąd ten płynie również przez źródło sygnału klu- 
czowanego. Impuls kluczujący o amplitudzie Us powoduje nasycenie tran- 
zystora Is, przy czym na skutek spadku napięcia kolektora do poziomu bli- 
skiego Ugg następuje zatkanie diody D. Wskutek zerowego spadku napięcia 
na rezystancji Ry tranzystor T; silnie przewodzi, łącząc wyjście z wejściem. 
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Maksymalny dopuszczalny poziom napięcia wejściowego jest w tym 
układzie zależny od możliwości ponownego włączenia diody D, tj. jest bli- 
ski napięcia UFrE. Najmniejszy dopuszczalny poziom zależy od spadku na- 
pięcia na rezystancji Rp, który powinien w stanie wyłączenia przekraczać 
napięcie odcięcia tranzystora Ty. 


Ugę S+IŻV 
Rys. 3-73. Bramka asymetryczna z Rys. 3-74. Bramka asymetryczna 
tranzystorem unipolarnym JFET z tranzystoremunipolarnym MOS FET: 
Ę a) układ polaryzacji; b) struktura 
scalona 


Właściwości tranzystorów unipolarnych typu MOS FET w układach bra- 
mek transmisyjnych można rozpatrzyć na przykładzie kluczowania tranzy- 
stora z kanałem p typu wzbogaconego, przedstawionego na rys. 3-74. Cha- 
rakterystyki przejściowe statyczne tego układu przedstawiono na rys. 3-75. 

W przedstawionej na rys. 3-74b strukturze podłoże wtórne typu n zo- 
staje wstępnie społaryzowane napięciem dodatnim U» w stosunku do pod- 
łoża pierwotnego typu p, które jest masą układu bramki. Zastosowanie 
wstępnej polaryzacji podłoża ma m.in. na celu zapewnienie zwrotnej pola- 
ryzacji złączy py”n i pen w pewnym zakresie napięć drenu i źródła, tj. 
PTrZY Uwe, twy ZU.+UFr. 


b 4 
Q 2 ) Uny 4 
Wiączenie 7 Wyłączenie „ef | 
Ug=—U2 Ug=+14 v- " l 
|. Otwarcie 7 | SR 
kzTącza py-n 6 | I 
Uwe / U | lU4—Up Uwe 
HE, ; L1 
Uo Uk Pa Ua tUF 
; za 
e Ś 
z 
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Rys. 3-75, Charakterystyki przejściowe statyczne bramki asymetrycznej z rys. 3-47: 
a) stan włączenia; b) stan wyłączenia 
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Włączenie bramki następuje przez ujemną polaryzację bramki tranzy- 
stora w stosunku do podłoża, napięciem na bramce równym —U5;, przy tym 
musi być spełniony warunek (przy Up < 0) odetkania tranzystora 


—U, <U,+Up (3-84) 


W charakterystyce przejściowej stanu włączenia (rys. 3-75a) można wy- 
różnić dwie strefy. Przy Uwe € —U;—Up tranzystor znajduje się w obszarze 
nasycenia i prąd drenu nie zależy od różnicy napięć źródło-dren. Napięcie 
na wyjściu jest więc ustalone i równe 


Uyy Z —IpR,*£ —U,—Up . (3-85) 


y 
Tranzystor w tej strefie pracuje jako wtórnik drenowy sygnału kluczującego. 

Przy Uwe > —Us—Up tranzystor pracuje w obszarze triodowym, rezy- 
stancja kanału przy zwiększaniu napięcia wejściowego maleje i praktycznie 
Uwy f£ Uwe. Napięcie wejściowe nie powinno przekraczać poziomu Uo +UF, 
przy którym następuje otwarcie złącza py—n, co powoduje odprowadzenie 
prądu ze źródła do podłoża. 

Charakterystyka stanu wyłączania (rys. 3-75b) jest ograniczona od stro- 
ny ujemnych napięć możliwością przebicia złącza pi—n, a od strony napięć 
dodatnich możliwością przewodzenia tego złącza. 

Przewodzenie złącza p;—n, poza bocznikowaniem źródła sterującego, 
stwarza możliwość połączenia wejścia i wyjścia przez włączenie i ewentual- 
ne nasycenie tranzystora bipolarnego utworzonego z obszarów p;—n— My. 
Obszar p; jest emiterem tego tranzystora. 


ż) | Uwy 


a) Włączenie 
Ug= +U 


ZU -U-Upz Uwe 


Hówy 


wyTączenie 
Ug=-U 


Rys. 3-76. Bramka symetryczna COSMOS: a) układ połączeń; b) charakterystyki przej- 
ściowe statyczne w stanie włączenia i w stanie wyłączenia bramki 
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Istnieje również możliwość otwarcia tranzystora unipolarnego na sku- 
tek przekroczenia przez napięcie źródła poziomu progowego U, —Up. 

Bramki unipolarne symetryczne mogą być budowane przez równoległe 
połączenie bramek asymetrycznych z tranzystorami przeciwstawnymi. Na 
rys. 3-76a przedstawiono układ bramki symetrycznej z tranzystorami prze- 
ciwstawnymi Ty, Ty, sterowanymi z inwertera zawierającego tranzystory T3, 
_T4 o identycznej strukturze co tranzystory Ty, Tą. Jest to jeden z typowych 
układów techniki COSMOS, wykorzystywany m.in. w układach scalonych 
multiplekserów. 

Charakterystyki przejściowe stanu włączenia i stanu wyłączenia, przed- 
stawione w uproszczeniu na rys. 3-76b, powstają przez odpowiednie złożenie 
charakterystyk bramek asymetrycznych z tranzystorami Ty i Ty, typu przed- 
stawionego na rys. 3-74a. 


3.6. Układy próbkująco-pamiętające 


W niektórych urządzeniach, np. w przetwornikach analogowo-cyfrowych 
[18], w synchroskopach stroboskopowych szerokopasmowych [19, 20, 21] itp., 
są stosowane układy służące do pobierania i zapamiętywania na jakiś czas 
próbek z wejściowego sygnału analogowego. 

Podstawowymi parametrami technicznymi układów próbkująco-pamię- 
tających (ang. sample — and — hold circuit) są wartości czasu próbkowa- 
mia i czasu pamiętania (nazywanego zresztą częściej czasem przechowywa- 
nia), określone łącznie z danymi charakteryzującymi dokładność próbkowa- 
nia i przechowywania próbki. Z innych parametrów technicznych należy 
przede wszystkim wymienić sprawność próbkowania (wzmocnienie) oraz 
zakres charakterystyki wejściowej (zakres dynamiki). 

W najprostszym przypadku układ próbkująco-pamiętający (w skrócie 
PP) składa się z bramki transmisyjnej kluczowanej impulsem próbkują- 
cym Us (rys. 3-77a), z układu pamięci, którym może być prosty układ cał- 
kujący z kondensatorem lub integrator Millera, oraz ze wzmacniacza 
separującego prądu stałego. Przy wykorzystaniu prostego układu pamięci 
z kondensatorem stosuje się wzmacniacze separujące o dużej rezystancji 


a) Śramka iransrusyjna Pamięć Seaarator 
58TL 
) Impuis próbkujący 
W 4 
We e 
1 
Ra 5 
ź p kutę 
Rys. 3-177. Układ próbkująco-pamiętający 
(PP): a) układ blokowy; b) schemat za- eg LJ Iy 
stępczy 
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wejściowej, np. układy wtórnikowe wzmacniaczy separujących, z reguły 
z elementami unipolarnymi na wejściu, w celu uniknięcia intensywnego 
rozładowywania kondensatora. Odpowiednio stosuje się w tych układach 
bramki transmisyjne o bardzo dużej rezystancji w stanie wyłączenia oraz 
kondensatory o małej upływności własnej jako elementy pamięci. 

Proces pobierania próbki przedstawiono na rys. 3-78. Ogólnie biorąc, 
jest to proces całkowania części sygnału w czasie trwania impulsu próbku- 
jącego o długości ts. Wartość pobranej próbki, wyrażona przez napięcie Up 
na kondensatorowym elemencie pamięci, jest więc pewną wartością średnią 
sygnału w czasie procesu próbkowania. 


Impuls prodkujący 


Wyjście 


Rys. 3-78. Przebiegi próbkowania 
i przechowywania próbki 


Przechowywanie pobranej próbki jest w czasie ograniczone, gdyż stop- 
niowo kondensator pamięci układu ulega rozładowaniu. Czas przechowy- 
wania tg jest określony w zależności od zadanej dokładności przechowywa- 
nia dH. Odczyt zawartej w układzie informacji powinien nastąpić w czasie 
przechowywania tH, jednak nie wcześniej niż po upływie pewnego czasu tx, 
zwanego czasem akwizycji, w którym następuje ustalenie się napięcia na 
wyjściu wzmacniacza separującego. 

Zasadnicza różnica między układami PP stosowanymi w przetworni- 
kach analogowo-cyfrowych (w skrócie AC) i urządzeniach stroboskopowych 
polega głównie na znacznej różnicy czasów próbkowania ts. Czas próbko- 
wania układów PP przetworników AC jest znacznie dłuższy, zarówno pod 
względem wartości bezwzględnej jak i pod względem stosunku do wartości 
stałej czasowej (RgtRs)C wejściowego obwodu całkującego. Ponieważ wy- 
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stępuje nie tylko ta dość zasadniczą zresztą różnica, układy PP stosowane 
w urządzeniach stroboskopowych zostaną omówione oddzielnie, 

Zasadniczą cechą sygnałów wejściowych w urządzeniach przetworni- 
ków AC jest to, że są one w określonych przedziałach stałe lub prawie sta- 
łe. Umożliwia to dokonanie próbkowania i odczytu wartości chwilowej 
sygnału w toku pojedynczego próbkowania, przy tym dokładność pobranej 
próbki jest tym większa, im dłuższy jest czas otwarcia ts bramki próbku- 
jącej. Przyjmując wykładniczy przebieg narastania napięcia uc na pojem- 
ności, można wyznaczyć wymagany czas próbkowania ts w zależności od 
żądanej dokładności próbkowania ds na podstawie schematu zastępczego 
z rys. 3-77b 


tę = RĘCiIn1- (3-86) 
ds 

przy czym Rg = RgtRs — suma rezystancji źródła Rg i rezystancji bramki 
transmisyjnej Rs w stanie włączenia. 

Na przykład przy żądanym ustaleniu się napięcia Up, z dokładnością 
0,1976 wartości napięcia wejściowego, po podstawieniu do (3-86) wartości 
ds = 0,001, uzyskuje się ts = 6,9R5C. 

Dokładność przechowywania próbki dH zależy od czasu przechowywa- 
nia tg i od wartości prądu rozładowującego pojemność C. Prąd rozładowu- 
jący może być w przybliżeniu podzielony na składową zależną od napię- 
cia uc, reprezentowaną na schemacie z rys. 3-77b przez prąd płynący przez 
wypadkową bocznikującą rezystancję RH, oraz składową Ip niezależną od 
napięcia uc. Łączny wpływ obu składowych powoduje, że napięcie up na 
pojemności w czasie przechowywania zmienia się wykładniczo 

ug = UjytRy 1) exp = —Ryly (3-87) 
RyC 

Ponieważ zwykle czas przechowywania tH jest określany jako znacznie 
mniejszy od stałej czasowej zanikania napięcia RyC, można zastosować 
aproksymację liniową 


uy(t p) 2 Upoll—dy(t;0] (8-88) 
przy czym 
Ryly | th 
Gaz PE |HE. 3-89 
H ( Up, ) Ry€ SA 


Na podstawie (3-86) i (3-89) można wyrazić stosunek czasów próbkowa- 
nia ts i czasu przechowywania próbki tH, który jest zależny od dokładno- 
ści ds i dp i parametrów układu 


tu _ Ry dg Ugo (3-90) 
ts R$ pp-L. UpotRyly 
ds 


= 355 


Stosunek czasów tu i ts nie zależy od wartości pojemności pamiętają- 
cej C. 

Uzyskanie dużych wartości stosunku czasów tH i ts jest rzeczą dość 
trudną, wymagającą zastosowania bramek transmisyjnych o możliwie naj- 
mniejszych wartościach prądu upływności i możliwie dużej rezystancji 
w stanie wyłączenia. Odpowiednio, wymaga się również zastosowania 
wzmącniaczą separującego o możliwie dużej rezystancji wejściowej przy- 
rostowej oraz małych wartościach prądu roboczego wejściowego. Z reguły 
są stosowane bramki WENEMNSYJNE i wzmacniacze separujące z elementami 
unipolarnymi. 

Zagadnienia realizacji układów PP są zilustrowane poniżej przykładem 
obliczeniowym. 


Przykład 3.6. Wyznaczyć wartość pojemności C i czasu przechowywania th 
układu próbkująco-pamiętającego z bramką unipolarną o prądzie upływ- 
ności Iy =1 nA, rezystancjach stanu wyłączenia Ry = 5-103 MQ i stanu 
włączenia Rs = 350 Q, współpracującą ze źródłem o rezystancji Rg= 1 kQ 
i amplitudzie SEM EG =5 V, oraz ze wzmacniaczem unipolarnym w ukła- 
dzie wtórnika o roboczym prądzie wejściowym Iyq =0,2 nA i rezystancji 
wejściowej Ry= ls MQ. Rezystancja własna kondensatora pamięci, 
z uwzględnieniem rezystancji montażu, Ry' 102 MQ. Czas próbkowania 
ts = 10 us. Dokładności próbkowania i przechowywania dg = dy = 0,1Vo. 
1. Wyznaczenie pojemności C według (3-86) 


ts 10-107 


m s s 
(R.+R) ln zw (10,35) 10* In 10 


S 
Przyjmuje się mniejszą wartość C = 1 nF. 

2. Wyznaczyć wypadkowe wartości rezystancji Ry i prądu IH. Na 
podstawie połączenia równoległego Ry, Ryj, Ry' przyjmuje się RH = 102 MQ. 
Przyjmując, że cały prąd roboczy wejściowy wzmacniacza stanowi składo- 
wą niezależną od napięcia, uzyskuje się Iy = lIy+ly = 10,2 = 1,2 nA. 

3. Oblicza się wartość czasu przechowywania tH, według (3-89), lub (3-90) 


c 


1,08 nF 


U 
tę = Rp Cd ję p 7 10*:1070-10-3— > 100 s 
Ha 


+Ryly 5+108-1,2-10% 
tj. tH = 10t5. 


Przytoczone w przykładzie 3.6 obliczenia odpowiadają w przybliżeniu 
przedstawionej na rys. 3-79 realizacji układu próbkującego z tranzystorem 
JFET typu 2N4382 w układzie asymetrycznej bramki transmisyjnej i szyb- 
kim wzmacniaczem LA740 z różnicowym unipolarnym układem wejścio- 
wym, pracującym w układzie wtórnika. 

W układach rzeczywistych PP są stosowane różnego rodzaju modyfi- 
kacje poprawiające jakość urządzenia. Najczęściej stosuje się kompensację 
zakłóceń dynamicznych, jakie przedostają się do pojemności pamiętającej 
w stanie wyłączenia bramki transmisyjnej poprzez pasożytnicze pojemności 
sprzęgające. Zakłócenia takie powstają np. w czasie przełączania wartości 
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sygnału analogowego na wejściu bramki transmisyjnej współpracującej 
z wielokanałowym przełącznikiem (multiplekserem). W układzie z rys. 3-79 
zakłócenia dynamiczne mogą przedostawać się z wejścia przez pojemność 
wypadkową źródło-dren tranzystora 2N4382 i np. przy typowej wartości 
tej pojemności ok. 1 pF powstaje dzielnik pojemnościowy, przenoszący za- 
kłócenia w stosunku 1:1000. Przy prawdopodobnej amplitudzie zakłóceń 
rzędu wartości sygnału przenoszonego, mogą one. dość istotnie zaważyć na 
dokładności przechowywania i odczytu próbki. 
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Rys. 3-79. Układ PP z asymetryczną bramką unipolarną 


Na rysunku 3-80 przedstawiono wersję rzeczywistą układu PP zrys. 3-79, 
w której zastosowano dwa dodatkowe tranzystóry unipołarne 7 i 74 tego 
samego typu co zasadniczy tranzystor bramki transmisyjnej T4. Kompensa- 
cja zakłóceń dynamicznych przedostających się z wejścia w stanie wyłą- 
cząnia bramki (ang. blow-by — ,„przedmuchiwanie”) polega na podłączeniu 
tranzystora Ty, zawsze odciętego, między pojemność C a kolektor tranzy- 
stora Tę odwracającego fazę wejściowego sygnału anałogowego. Dzięki prze- 
ciwnej fazie, zakłócenia przedostające się przez identyczne pojemności dren- 
„Żyódło tranzystorów Ty i T» znoszą się. 

Zastosowanie dodatkowego tranzystora unipolarnego Ts ma głównie na 
celu kompensację prądów upływności tranzystorów Ty i Tz w stanie ich od- 
cięcia. Połączenie bramki tranzystora 7; z wyjściem uniezależnia tę kom- 
pensację od poziomu sygnału analogowego i występujących nieliniowości, 
gdyż dzięki takiemu połączeniu są zachowane stałe różnice napięć dren- 
-źródło w szerokim zakresie zmian napięcia wejściowego. Tranzystor T3 
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powoduje również kompensację zakłóceń dynamicznych wynikających 
z przenoszenia się części impulsu próbkującego do pojemności C. W tym 
celu bramka tranzystora T; jest sterowana z kolektora tranzystora IT; od- 
wracającego fazę impulsu próbkującego w stosunku do impulsu sterujące- 
go bramkę tranzystora Ty. Ponieważ połączenie drenu i źródła T; daje dużą 
pojemność wypadkową, dla uniknięcia przekompensowania zastosowano 
w obwodzie sterowania Tą dzielniki ograniczające amplitudę sygnału kom- 
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Rys. 3-80. Udoskonalony układ PP z asymetryczną bramką unipolarną 


Jedną z możliwych zasad realizacji układu PP z integratorem Millera, 
pełniącym jednocześnie funkcję układu separującego, przedstawiono na 
rys. 3-81a. Tranzystor unipolarny Ty pracuje w konwencjonalnym układzie 
bramki transmisyjnej. W czasie włączenia T; (w czasie próbkowania) wzmac- 
niacz operacyjny: ma załączone w obwodzie sprzężenia rezystory Fy, Ka 
i działa jako wzmacniacz o wzmocnieniu —RyR, (przy tym zwykle FR, = 
== Ry). Jeżeli rezystancje Ry, R, są dostatecznie małe a czas próbkowania 
jest duży, znaczenie pojemności C, w obwodzie sprzężenia w czasie prób- 
kowania jest znikome i przy końcu impulsu próbkującego na wyjściu usta- 
la się napięcie równe co do wartości napięciu wejściowemu, lecz o prze- 
ciwnym znaku. Wyłączenie tranzystora Ty (stan przechowywania) powoduje 
odcięcie rezystancji Ry, Re od obwodu sprzężenia zwrotnego, wskutek czego 
wzmacniacz operacyjny przekształca się w integrator Millera z pojemno- 
ścią C;, pełniący łącznie funkcję układu pamięci i układu separującego. 
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Realizację praktyczną tego układu przedstawiono na rys. 3-81b. W ukła- 
dzie zastosowano szybki wzmacniacz scalony LA715 oraz dodatkowo obwo- 
dy kompensacyjne. Ponieważ w czasie przechowywania próbki układ inte- 
zratora całkuje własny prąd wejściowy i napięcie na wyjściu ma tendencję 
do zmieniania się, zastosowano obwód kompensujący prąd wejściowy, 
w układzie z rezystorami R;, Ry, potencjometrem nastawczym R; i diodą D,. 
Dioda D; przyczynia się do temperaturowego zrównoważenia prądu kom- 
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Rys. 3-81. Układ PP z integratorem Millera: a) układ podstawowy; b) przykład reali- 
zacji 


pensacji, dzięki czemu zmiana temperaturowa napięcia wyjściowego jest 
bardzo mała, rzędu 0,001%6/9C w czasie przechowywania próbki tH = 90 ns. 
Przy czasie akwizycji tA = 10 ns i czasie przechowywania ty 90 us układ 
zapewnia łączną dokładność próbkowania i przechowywania ok, 0,2%/o, Teo- 
retycznie taka dokładność umożliwia odczyt 9-bitowy wartości próbki. 
Przystępując do ogólnego omówienia układów PP stosowanych. w syste- 
mach oscylografii stroboskopowej należy na wstępie stwierdzić, że systemy 
te mają obecnie podstawowe znaczenie w zakresie techniki obserwacji i po- 
miarów szybko zmieniających się przebiegów elektrycznych zakresu nano- 
i subnanosekundowego. Zastosowanie systemu stroboskopowo-próbkujące- 
go jest jednak uwarunkowane koniecznością wielokrotnego powtórzenia, 
chociaż niekoniecznie okresowego, kształtu badanego przebiegu. Koniecz- 
ność powtórzenia wynika z ogólnej zasady działania systemów stroboskopo- 
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wo-próbkujących, gdyż obraz przebiegu badanego jest budowany z szeregu 
uporządkowanych punktów, odpowiadających wąskim próbkom pobieranym 
na wejściu systemu. Próbki są zapamiętywane na czas do następnego ko- 
lejnego próbkowania, tj. na czas równy co najmniej okresowi powtarzania 
przebiegu wejściowego. 

Przesuwając przy kolejnych próbkowaniach impuls próbkujący wzglę- 
dem impulsu badanego, uzyskuje się próbki, których średnie (lub maksy- 
malne) wartości w funkcji czasu względnego przesunięcia powtarzają w za- 
sadzie kształt przebiegu badanego. Możliwe jest przy tym uzyskanie znacz- 
nej transformacji czasu, co jest jedną z głównych korzyści systemu. Np. 
jeżeli badany fragment przebiegu wejściowego o czasie trwania 10 ns jest 
powtarzany z częstotliwością 20 kHz, to przy obrazie składającym się 
z 500 punktów czas trwania jednego pełnego cyklu obrazowania wynosi 
500(20 * 103) = 25 ms, tj. jest dłuższy 25*10—8(10*10—9) = 2,5: 106 razy od cza- 
su trwania fragmentu przebiegu badanego. 

Na rysunku 3-82 przedstawiono idealizowany proces próbkowania po- 
wtarzanego na wejściu impulsu prostokątnego, przy zastosowaniu prosto- 
kątnego impulsu próbkującego o czasie ts Śtw. Obwiednia wartości próbek 
przedstawiona w funkcji czasu względnego przesunięcia impulsów 7 powta- 
rza przebieg wejściowy prostokątny przy pewnych zniekształceniach zboczy 
impulsu wyjściowego, wywołanych skończonym czasem próbkowania ts. 


Rys. 3-82. Proces próbkowania impulsu 
prostokątnego w synchroskopie strobo- 
skopowym 


Zniekształcenia zboczy są miarą zdolności rozdzielczej systemu, która 
jest określana bądź przez podanie wartości własnego czasu narastania tn 
systemu, bądź przez podanie częstotliwości granicznej fg równoważnego ob- 
wodu dolnoprzepustowego. W przybliżeniu między wartościami tn i fg za- 
chodzi [19, 20] związek (2-12a) wynikający z aproksymacji charakterystyki 
układu przez jednobiegunową funkcję przenoszenia 


fyt, = 0,35 (2-12a) 


W przypadku impulsu próbkującego prostokątnego o długości ts war- 
tość czasu narastania, odpowiadająca wartościom 0,1 i 0,9 amplitudy stanu 
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ustalonego, wynosi tn = 0,8£t$. W rzeczywistości impulsy próbkujące są ra- 
czej zbliżone do odcinków cosinusoidy lub krzywej Gaussa. W przybliżeniu 
można jednak zawsze przyjmować, że czas narastania jest zbliżony do śred- 
niej szerokości ts czynnej części impulsu próbkującego. Np. szerokości im- 
pulsu ts = 0,1 ns odpowiadają wartości tn == 0,1 ns i fg a= 3,5 GHz. 

W dążeniu do uzyskania małych wartości własnych czasów narastania 
i dużych częstotliwości granicznych dąży się do stosowania coraz szybszych 
układów próbkujących, kluczowanych coraz węższymi impulsami próbku- 
jącymi. Stwarza to szereg trudnych do rozwiązania problemów. 

Podstawowym problemem są trudności w samym wytwarzaniu wąskich 
impulsów zakresu pikosekundowego oraz w ich zastosowaniu do kluczowa- 
nia szybkich bramek transmisyjnych, pracujących z reguły w układach Sy- 
metrycznych z diodami Schottky'ego. Następnym problemem jest zmniej- 
szanie się sprawności napięciowej układu próbkująco-pamiętającego, wyni- 
kające m.in. ze zmniejszania się stosunku szerokości impulsu próbkujące- 
go ts wobec wartości stałej czasowej R$C wejściowego obwodu całkująco- 
-pamiętającego. Przy małej wartości ts/R$C napięcie na pojemności pamię- 
tającej w chwili zakończenia impulsu próbkującego stanowi małą część 
napięcia wejściowego. ż 

We współczesnych systemach oscylografii stroboskopowej dla utrzyma- 
"nia rozsądnej wartości sprawności próbkowania stosuje się stałe czasowe 
„R$C niezbyt duże w porównaniu z czasem próbkowania ts. Rezygnuje się 
przy tym z jednoczesnego pełnienia przez wejściowy układ próbkujący funk- 
cji układu pamiętającego, gdyż wymagany stosunek czasu przechowywania 
próbki do czasu próbkowania, praktycznie biorąc, nie może być zrealizowa- 
ny w jednym układzie pamiętająco-próbkującym. Z konieczności stosuje 
się rozdzielenie podstawowych funkcji próbkowania i przechowywania prób- 
ki, przez wykorzystanie dwóch różnych układów PP, jak to przedstawiono 
na rys. 3-83, Układ wejściowy PP1 jest szybkim układem próbkującym, 
w którym wartość pobranej próbki zanika stosunkowo szybko w porówna- 
niu z okresem powtarzania przebiegu badanego. Napięcie wyjściowe z ukła- 
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Rys. 3-83. Układ próbkująco-pamiętający synchroskopu stroboskopowego, pracujący 
w systemie śledzącym 
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du PPi jest wzmacniane w szerokopasmowym wzmacniaczu prądu zmien- 
nego, przy tym zachodzi również. częściowe rozszerzenie sygnału próbki 
wskutek efektu całkowania występującego w tym wzmacniaczu. Wzmoc- 
niona i rozszerzona próbka jest następnie zapamiętywana w układzie PP2 
typu konwencjonalnego, kluczowanego synfazowo z impulsem próbkującym 
układu PPI, lecz przy zastosowaniu impulsu znacznie szerszego. 

Układy próbkująco-pamiętające współczesnych synchroskopów strobo- 
skopowych pracują z reguły w systemie śledzącym (nadążnym). Praca w sy- 
stemie śledzącym polega na pobieraniu próbki proporcjonalnej do różnicy 
wartości chwilowej sygnału wejściowego i wartości sygnału ustalonego na 
wyjściu systemu w wyniku poprzedniego próbkowania. Zależnie od kie- 
runku zmian, są pobierane próbki dodatnie przy zboczu narastającym 
i ujemne przy zboczu opadającym. Przy ustalonym sygnale próbki w zasa- 
dzie nie są pobierane. Praca w systemie śledzącym zapewnia dużą linio- 
wość zobrazowania pionowego, praktycznie biorąc, niezależną od nielinio- 
wości charakterystyk układów wewnętrznych systemu. 

Przykład realizacji układu wejściowego PP współczesnego synchrosko- 
pu stroboskopowego o pasmie 1 GHz [21] przedstawiono na rys. 3-84. Im- 
pulsy próbkujące są kształtowane za pomocą układu dwóch odcinków linii 
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Rys. 3-84. Przykład realizacji wejściowego układu PP Synchroskopu stroboskopowego 
121] 


zwartych na końcu Ly, Lę z wejściowego skoku napięcia wytwarzanego 
w układzie z tranzystorem lawinowym i diodą ładunkową. Polaryzację 
zwrotną diod bramki symetrycznej D;, Dę ustawia się za pomocą potencjo- 
metru P,, w układzie dzielnika oporowego zasilanego ze źródeł napięć 
=50 V. Sygnał zwrotny systemu śŚledzącego jest wprowadzany za pośred- 
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ictwem potencjometru P+ służącego do równoważenia bramki. Sygnały 
ryjściowe z obu diod układu są zdejmowane z kondensatorów pamiętają- 
ych C;, C; o pojemności 5 pF, składowe zmienne tych sygnałów po zsumo- 
vaniu za pośrednictwem kondensatora € doprowadza się na wejście wzmac- 
dacza próbek. 
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4, UKŁADY LOGICZNE BINARNE 


4.1. Wstęp 


Układami logicznymi (funktorami lub bramkami) nazywa się układy reali- 
zujące funkcje logiczne oparte na algebrze Boole'a. W układach logicznych 
wartości występujących sygnałów przyjmują pewne dozwolone poziomy dy- 
skretne, co zewnętrznie stanowi najbardziej charakterystyczną cechę tych 
układów. 

Obecnie niemal wyłącznie są stosowane układy logiczne binarne (dwój- 
kowe, zero-jedynkowe), w których sygnały mogą przyjmować tylko dwie 
wzajemnie wykluczające się wartości logiczne — wartość „zero” (0) i war- 
tość „jeden” (1). Wartości 0 i 1 mogą być interpretowane jako skrajne war- 
tości prawdopodobieństwa danego zdarzenia, jako stany „fałszu” i „prawdy” 
itp. | 

Logika binarna w sposób naturalny opisuje działanie wielu urządzeń 
technicznych, np. stany „0” i „1” mogą być odpowiednikami stanu „wyłą- 
czenia” i stanu „włączenia” elementarnego przełącznika elektrycznego. Przez 
swe liczne analogie i zastosowania w odniesieniu do urządzeń zawiera- 
jących przełączniki, teoria układów logicznych bywa nazywana teorią ukła- 
dów przełączających. Odpowiednio, funkcje logiczne są nazywane funkcjami 
przełączającymi. 

Dynamiczny rozwój układów logicznych wiąże się z jednej strony z roz- 
wojem wszelkiego rodzaju urządzeń cyfrowych, opartych również na dwój- 
kowym systemie arytmetycznym, a z drugiej strony ze znacznymi postępa- 
mi w zakresie technologii elementów i układów półprzewodnikowych. Obec- 
ny stan rozwoju technologii charakteryzuje produkcja wielu rodzin układów 
logicznych scałonych, w postaci uniwersalnych zestawów, umożliwiających 
łatwą budowę systemów logicznych przez łączenie oddzielnych gotowych 
bloków układowych. 

Stopień scalenia produkowanych układów logicznych jest bardzo zróż- 
nicowany. Maksymlana liczba elementów scalonych w obrębie jednego 
układu ciągle zwiększa się; w 1972 r. liczba ta przekroczyła wartość 104, 
przy tym od szeregu lat utrzymuje się tendencja do podwajania tej liczby 
co dwa lata. 

Doskonałość techniczna i niska cena współczesnych scalonych układów 
logicznych stymulują dalszy rozwój systemów cyfrowych, które znajdują 
coraz większe zastosowanie w wielu dziedzinach, jak np. w automatyce, 
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urządzeniach do przetwarzania danych, miernictwie itp. Rozwój układów 
logicznych silnie oddziałuje na inne działy techniki impulsowej. W wyniku 
tego oddziaływania wiele dziedzin tradycyjnej techniki impulsowej, a przede 
wszystkim układy przerzutnikowe, są coraz częściej interpretowane w ka- 
tegoriach logiki binarnej. 

W niniejszym rozdziale przedstawiono podstawowe realizacje i właści- 
wości techniczne półprzewodnikowych układów logicznych dyskretnych 
i scalonych. Na wstępie rozdziału podano w postaci uproszczonej niektóre 
podstawowe określenia i zależności, dotyczące binarnego systemu cyfro- 
wego, funkcji logicznych oraz sposobów ich przedstawiania i upraszczania. 
Ograniczono się przy tym do układów logicznych kombinacyjnych. Nazwą 
układów kombinacyjnych są określane takie układy, których działanie może 
być jednoznacznie opisane przez funkcje przyjmujące wartości logiczne 
określane wyłącznie na podstawie wartości logicznej argumentów funkcji 
w danej chwili. Ta cecha układów kombinacyjnych wynika z braku takich 
wewnętrznych elementów pamięciowych, które mogłyby powodować po- 
wstawanie pewnych dodatkowych stanów wewnętrznych układu uzależnio- 
nych od sygnałów wejściowych w chwilach poprzednich. Układy logiczne 
zawierające elementy pamięciowe, np. przerzutniki, są opisywane funkcja- 
mi logicznymi o wartości określanej nie tylko przez wartości argumentów 
funkcji w danej chwili, lecz również zależnej od wartości i kolejności zmian 
wartości argumentów w chwilach poprzednich. Rozważono również wyłącz- 
nie realizacje statyczne funkcji logicznych. 

Obszerniejsze ujęcie tematyki układów logicznych, przede wszystkim 
od strony teoretycznej, można znaleźć w podręcznikach specjalistycznych 
z zakresu teorii układów przełączających, np. w pracach [1 do 6]. 


4.2. Binarny system cyfrowy 


Zapis binarny liczb opiera się na identycznej podstawie co zapis dziesiętny. 
Zgodnie z tą zasadą, w obu zapisach liczbę przedstawia się szeregiem upo- 
rządkowanych cyfr, odpowiadających rozkładowi danej liczby według potęg 
wielkości stanowiącej podstawę zapisu (10 w systemie dziesiętnym, 2 w sy- 
stemie binarnym). Każdej pozycji cyfr odpowiada inna wartość potęgi pod- 
stawy, zwana wagą danego miejsca znaczącego. Np. liczbie dziesiętnej 183 
odpowiada następujący rozkład według potęg podstawy 10: 


(183), = 1: 10?--8 = 107--3: 109 


Zapisowi binarnemu tej samej liczby odpowiada rozkład według potęg 
podstawy 2 


(1011100), = 1-25-0-254-1 -244-1-23-1-224-0-214-0-20 = (183)yę 


Zamiast pojęcia cyfr i miejsc znaczących, w systemie binarnym jest 
używane pojęcie bitu zapożyczone z teorii informacji, Poszczególnym bitom 
odpowiadają różne wagi, zależne od miejsca bitu. Bit położony najbardziej 
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w prawo jest najmniej znaczący (LSB — ang. Least Significant Bit) i ma 
wagę 20=1 (przy liczbie całkowitej). Bit położony najbardziej w lewo jest 
najbardziej znaczący (MSB — ang. Most Significant Bit) i ma wagę 2-1, 
przy czym n — ilość bitów w liczbie. Wartość bitu jest równa iloczynowi 
cyfry znaczącej i wagi bitu, a ponieważ w zapisie binarnym używa się tylko 
dwóch cyfr — 0 i 1, odczyt dziesiętny liczby binarnej może polegać na su- 
mowaniu wag tylko tych bitów, które są oznaczone wartością 1. Przykład 
odczytu liczby binarnej pięciobitowej: 


(11001), = 2423-20 = (25), 


Maksymalna liczba dziesiętna, jaką można zapisać przy n bitach, jest 
równa 2%—1, Do zapisu kompletu cyfr dziesiętnych trzeba 4 bitów, z pew- 
nym nadmiarem, jak to przedstawiono w tabl. 4-1. 


Tablica 4-1. Zapis 

kolejnych liczb całkowitych 
w kodzie dziesiętnym (DC) 
i w kodzie binarnym (BC) 


DC BC 


o o 
1 1 
2 10 
3 11 
4 100 
5 101 
6 110 
7 111 
8 1000 
9 1001 
10 1010 
11 1011 
12 1100 
13 1101 
14 1110 
15 1111 


Zapisy dziesiętny i binarny są nazywane kodami dziesiętnym i binarnym, 
i oznaczane skrótami DC (ang. Decimal Code) i BC (ang. Binary Code). 

Przekształcenie zapisu dziesiętnego w zapis binarny wymaga przedsta- 
wienia danej liczby w postaci sumy potęg liczby 2, jak niżej 


0.427 "+... +a,2*+a,2'+a2+a_,27+a_,2 *+... +a_„277% 


przy czym: n — liczba bitów wyrażająca część całkowitą liczby; m — liczba 
bitów wyrażająca część ułamkową liczby; a; — współczynniki rozkładu 
(0 lub 1). - 
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Do określenia współczynników rozkładu można zastosować procedurę 
kolejnego dzielenia części całkowitej przez 2 i mnożenia części ułamkowej 
przez 2. Współczynniki części całkowitej są równe resztom z kolejnych ope- 
racji dzielenia, które kończą się przy osiągnięciu wyniku dzielenia równego 
zeru. 

Współczynniki rozkładu części ułamkowej liczby są równe części całko- 
witej kolejnego wyniku mnożenia. Przy każdorazowym wystąpieniu jedynki 
w części całkowitej iloczynu jest ona odrzucana. Procedura mnożenia jest 
kontynuowana aż do osiągnięcia części ułamkowej iloczynu równej zeru. 
Jest to możliwe tylko w niektórych przypadkach; w ogólnym przypadku 
nie uzyskuje się skończonej liczby m bitów części ułamkowej, co zmusza do 
zaokrąglenia części ułamkowej liczby. 

Przykład przekształcania liczby dziesiętnej 37,625. Oddzielnie są prze- 
kształcane część całkowita i część ułamkowa. 


część całkowita 


część ułamkowa 
(37,625)49 == (100104.101)> 
Działania arytmetyczne w zapisie binarnym są podobne do działań 
w zapisie dziesiętnym, jednak w sposób prosty można wykonać jedynie do- 


dawanie, odejmowanie i mnożenie. Przy dodawaniu stosuje się przesunięcie 
wartości do bitu wyższego rzędu, podobnie przy odejmowaniu wykorzystuje 
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się „pożyczkę” z bitu wyższego rzędu. Przykłady dodawania, odejmowania 
i mnożenia przedstawiono niżej. 


Dodawanie Odejmowanie 
(6107 (13)40 (12);5—(7)40 
10 1 „rk b 
OUMMY 
WA ZE 1100 
100 1 0=(18), — 111 
LNY U SE PONZ RW. 
1 1 1 010 1=6)Wv 


Mnożenie 
(To * So 


Działanie mnożenia można łatwo zastąpić dodawaniem liczby binarnej 
jednego z czynników, przesuniętej odpowiednio do miejsc występowania 
jedynek w drugim czynniku. 

Praktycznie działanie odejmowania jest wykonywane przez działanie 
dodawania, z wykorzystaniem tzw. dopełnień [5, 7]. 

Zapis binarny liczb należy odróżniać od kodowania binarnego cyfr 
dziesiętnych. Kodowanie binarne cyfr dziesiętnych jest stosowane do ozna- 
czania oddzielnych cyfr liczby przy zachowaniu jej zapisu dziesiętnego. 
W szczególnym przypadku do kodowania binarnego cyfr zapisu dziesięt- 
nego może być wykorzystany kod binarny BC. Ten rodzaj zapisu, oznaczony 
skrótem BCD (ang. Binary Coded Decimal) przedstawiono niżej, na przy- 
kładzie zapisu BCD liczby (2573)y6. 


2 5 7 3 
0010 0101 0111 0011 


Niektóre ze stosowanych kodów binarnych cyfr dziesiętnych są przed- 
stawione w tabl. 4-2, Poza najczęściej stosowanym naturalnym kodem BCD, 
przedstawiono trzy kody ważone, o wagach: 2,4,2,1; 8,4,—2,—1; 5,1,2,1. Dla 
przykładu, zapis liczby dziesiętnej 395 w kodzie o wagach 2,4,2,1: 0011 1111 
1011. Kody o wagach 2,4,2,1 i 8,4,—2,—1 są wykorzystywane w operacjach 
arytmetycznych, gdyż przy ich zastosowaniu łatwo uzyskuje się dopełnienie 
cyfr do 9, przez zamianę zer na jedynki i jedynek na zera. 
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Tablica 4-2. Przykłady niektórych kodów binarnych 


Kody ważone 
Cyfra Kod Kod 
dziesiętna BCD Kod Aikena | "= | a Graya z nadmiarem 3 
8421 2421 
' 
o 0000 0000 0000 | 0000 | 0000 0011 
1 0001 0001 0111 0001 0001 0100 
2 0010 0010 0110 0101 0011 0101 
3 0011 0011 0101 0110 0010 0110 
4 0100 0100 0100 0111 0110 0111 
5 0101 1011 1011 1000 0111 1000 
6 0110 1100 1010 1001 0101 1001 
7 0111 1101 1001 1101 0100 1010 
8 1000 1110 1000 1110 1100 1011 
9 1001 1111 1111 1111 1101 1100 
| 


Kod Graya nie należy do kodów ważonych. Szczególną cechą tego kodu 
jest to, że kodowanie sąsiednich cyfr różni się zmianą wartości tylko jed- 
nego bitu. 

Kod z nadmiarem 3 uzyskuje się z kodu BCD przez przesunięcie o 3 
pozycje. 


4.3. Binarny system logiczny 


W binarnej algebrze Boole'a występują trzy podstawowe działania: negacja, 
alternatywa, koniunkcja. 

Negacja, zwana również dopełnieniem, zaprzeczeniem lub inwersją, 
jest oznaczana kreską u góry wielkości negowanej, np. negacja A jest ozna- 
czana jako A (czyta się: „nie A”). W wyniku zaprzeczenia uzyskuje się 
wartość logiczną przeciwną, tj. jeżeli A = 1, to A= 0, natomiast gdy A =0, 
A=1. 

Alternatywa, zwana również dysjunkcją lub sumą logiczną, jest ozna- 
czona symbolem sumy, np. A+B (czyta się „A lub B”). Suma logiczna dwu 
lub więcej składników jest równa zeru tylko wówczas, gdy wszystkie skład- 
niki mają wartość logiczną równą zeru, w pozostałych przypadkach suma 
logiczna jest równa jedności. Sumowanie logiczne różni się więc od aryt- 
metycznego; np. przy dodawaniu arytmetycznym wielkości binarnych 1+1 = 
= 10, natomiast przy logicznym dodawaniu tych wielkości 1+1= 1. 

Koniunkcja, zwana inaczej iloczynem logicznym, jest oznaczana sym- 
bolem mnożenia, np. A'B (czyta się „A i B”). Iloczyn logiczny dwu lub 
więcej składników jest równy jedności tylko wówczas, gdy wszystkie czyn- 
niki mają wartość logiczną równą jedności, w pozostałych przypadkach 
iloczyn logiczny jest równy zeru. 

Przy przekształcaniu funkcji logicznych, jakie mogą być zapisane za 
pomocą działań podstawowych, należy przestrzegać pewnych reguł. Reguły 
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te, noszące nazwę postulatów Huntingtona, są częściowo zbieżne z regułami 
zwykłej algebry. 
Postulaty Huntingtona 
Ia A+B=0 lub 1 
bA:B=0 lub 1 
II.a A+0=4A (istnienie zerowego elementu) 
bA:1=A (istnienie jednostkowego elementu) 
III a AFB=B+A (przemienność sumy) 
b A-B = B:'A (przemienność iloczynu) 
IV. a Ar(B:C) =(A+B):(A+C) (rozdzielność sumy względem iloczynu) 
b A:(B+C) = A:B+A:C (rozdzielność iloczynu wzgłędem sumy) 
VaA+A=1 
bA:*A=0 
Postulaty Huntingtona są dualne w stosunku do działań sumy i iloczy- 
nu. Ta dualność ma znaczenie praktyczne i jest wykorzystywana przy prze- 
kształcaniu funkcji logicznych. 
Przy przekształcaniu funkcji logicznych wykorzystuje się najczęściej 
prawa de Morgana, w postaci twierdzeń 


A+BHCH.. = A-B:C'".. (4-1a) 

A-B:C-.. =A+B4+C+... (4-1b) 
Inne ważne twierdzenia: 

A+A=A (4-2a) 

A'A=A (4-2b) 

A=A (4-20) 

A+1= (4-2d) 

A:0=0 (4-2e) 

A(A--B) = A (4-2f) 

A+A:B=A (4-25) 

A-(A+B) = A-B (4-2h) 

A--AB = A+B (4-23) 

„A:(A+B) = A.B (4-23) 

A+AB = A+-B (4-2k) 


Podstawowe działania, postulaty i twierdzenia mogą być modelowane 
i sprawdzane w układach fizycznych zawierających elementy dwustanowe, 
np. przełączniki. Stan zwarcia przełącznika może być oznaczony przez „1l”, 
stan rozwarcia przez „0”. 

Na rysunku 4-1 przedstawiono schematy połączenia równoległego i sze- 
regowego przełączników, ilustrujące realizację sumy i iloczynu trzech zmien- 
nych A, B, C. Połączenie między. punktami 1,2 (stan „1%) następuje w ukła- 
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a) A+B+C A>T=1 


a) 
! Ą 2 x ć 
A i s = i „f Ą 
i ] 
S= Prka 
c 
40 =0 
6) 
ABC " o , 
U 1 A „O 21 0 2 
) A B l 2 o 0 = 0 On 
0- 00000 o 
Rys. 4-1. Interpretacja: a) su- A(4+8)=A 
my logicznej; b) iloczynu lo- c) r—— 
gicznego f Aj A 2 e 1 A 2 
h- 
d) A+AB=A+B 


o ofr—r" = e 0 
Rys. 4-2. Interpretacja twier- ” 
dzeń logicznych 4 A 


dzie równoległym już przy zamknięciu jednego przełącznika, W układzie 
szeregowym, modelującym iloczyn logiczny, brak połączenia między punk- 
tami 1, 2 (stan „0”) występuje dopóty, dopóki którykolwiek z przełączników 
jest otwarty. 

Na rysunku 4-2 przedstawiono interpretację twierdzeń (4-2 d, e, g, k). 
Układy a) i b) przedstawiają odpowiednio stałe zwarcie i stałe rozwarcie. 
W układzie c) stan połączenia kontroluje tylko przełącznik A, co umożliwia 
uproszczenie struktury. W układzie d) realizacja połączenia wymaga roz- 
warcia przełącznika A lub zwarcia przełącznika B. 


4.4. Podstawowe funkcje i układy logiczne 


W układzie logicznym kombinacyjnym stan każdego wyjścia, określony 
wartością sygnału wyjściowego, zależy wyłącznie od kombinacji wartości 
logicznych sygnałów wejściowych. Działanie układu kombinacyjnego o m 
wejściach i m wyjściach (rys. 4-3) można więc wyrazić układem m. równań 
o postaci 

Yi S Fly: Ty, +, £) 


przy czym: y; — funkcja logiczna określająca stan i-tego wyjścia; X, Xa,...,. 
Xn — ciąg wartości logicznych sygnałów wejściowych stanowiących SE 
menty funkcji y;, nazywany stanem wejść. 


Rys. 4-3. Układ logiczny wielowejścio- 
wy i wielowyjściowy 
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Funkcje, podobnie jak ich argumenty, mogą przyjmować tylko dwie 
wartości: 0 i 1, tzn. że należą one do klasy funkcji przełączających binar- 
nych. ; 

Jeżeli argumenty funkcji zmieniają się niezależnie, liczba możliwych 
kombinacji wartości sygnałów wejściowych (liczba stanów wejść) wynosi 
2m, Liczba funkcji możliwych do określenia przy tej liczbie kombinacji ar- 
gumentów wynosi 22”, Liczba ta szybko wzrasta z wartością n, np. przy n = 
= 2 liczba kombinacji argumentów wynosi 4, a liczba funkcji 16, natomiast 
przy n = 3 odpowiednie wartości wynoszą już 8 i 256, 

Przykłady możliwych kombinacji wartości argumentów i funkcji na 
nich opartych przedstawiono w tabl. 4-3 dla n=1 oraz w tabl. 4-4 dla 
n =2 [1]. W tablicach podano również oznaczenia funkcji i ich nazwy, 


Tablica 4-3. Funkcje jednej zmiennej 


x l 

NR o 1 Oznaczenie Nazwa 

10) __ 

fox) [U U o stała zero 

F(2) [U 1 x zmienna x 

FAGO) l o x negacja x 

faG0) 1 1 1 stała jeden 
Tablica 4-4. Funkcje dwu zmiennych 

, - 
Xi [0 o 1 1 A 
Oznaczenia W i Nazwa 
równowaźna | 

E U 1 o 1 
folXuts) 0 o 0 0 0 o stała zero 
flżv%s) 0 [u o 1 Xą*Xą XyXa iloczyn (koniunkcja) 
fa1Xa) [o o 1 [o X, A xa Pra zakaz przez xa 
fsluXa) 0 0 1 1 x1 Xi j zmienna x 
flenxa) o 1 0 o X A xy PLA zakaz przez x, 
FACE) [U 1 0 1 xa Xą zmienna x, 
fala) o 1 1 0 x, © xa PEDRA nierównoważność 
Fi(0X2) o 1 1 1 Xy+%ą X1+Xa suma (dysjunkcja) 
fskXasX3) 1 0 U [U X V Xa Xa-F Xa funkcja Peirce'a 
Fol61,X2) 1 0 [U 1 X. = X PE równoważność 
RCA) 1|o|1jo xa i a negacja 2, 
POCZ) 1 [U 1 1 Xą > Xy 211% implikacja 
OCD) 1 1 0 0 PA PA negacja X, 
fslXuXx) 1 1 o | 1 X,  Xa XX implikacja odwrotna 
fulŻX2) 1 1 1 [o Xy|Xa i XiX3 funkcja Sheffera 
OCZY 1 1 1 1 1 1 stała jeden 
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W praktyce zachodzi konieczność rozróżniania i nazywania tylko nie- 
których funkcji logicznych, ponieważ istnieje możliwość wyrażania jednych 
funkcji przez inne. W związku z tą możliwością występuje pojęcie zbioru 
podstawowych funkcji jako systemu funkcjonalnie pełnego (bazy), tj. ta- 
kiego zbioru funkcji, za pomocą którego może być wyrażona dowolna funk- 
cja logiczna. 

System funkcjonalnie pełny tworzą funkcje negacji, sumy i iloczynu, 
oznaczane skrótowo słowami angielskimi NOT, OR, AND lub polskimi — 
NIE, LUB, I. Przykład wykorzystania funkcji negacji, sumy i iloczynu do 
równoważnego zapisu innych funkcji podano w tabl. 4-4. 

System pełny może być utworzony z innych funkcji, np. z funkcji ne- 
gacji i sumy bądź też z funkcji negacji i iloczynu, zgodnie bowiem z pra- 
wami de Morgana poprzez operacje negacji i sumy można wyrazić iloczyn 

GyFiah m dp = y*Xą* "Up 


a poprzez operację negacji i iloczynu można wyrazić sumę 


(Żą"Bę* 1. "Mp = My Zą ... HT 

System funkcjonalnie pełny tworzą niektóre pojedyncze funkcje. Do 
takich funkcji należy funkcja Peirce'a, zwana negacją sumy i oznaczana 
skrótem NOR (NOT-OR), oraz funkcja Sheffera, zwana negacją iloczynu 
i oznaczana skrótem NAND (NOT-AND). Aby udowodnić, że funkcje NOR 
i NAND same oddzielnie stanowią bazę, wystarczy wykazać, że można po- 
przez nie wyrazić negację, gdyż wówczas jest oczywista równoważność tych 
funkcji systemom pełnym złożonym odpowiednio z funkcji NOT i OR lub 
funkcji NOT i AND. 

Funkcja Peirce'a wyraża negację, jeżeli zastosuje się sygnał 0, gdyż na 
podstawie wyrażenia równoważnego tej funkcji (tabl. 4-4) 

X,-ŁÓ = x,:0= 
Podobnie funkcja Sheffera wyrażą negację przy zastosowaniu sygnału 1 
Xy*l = Z, +1 = 

Stałe sygnały 0 i 1 są niekiedy włączane w skład bazy, która jest wów- 
czas nazywana systemem funkcjonalnie pełnym w mocnym sensie. 

Dążąc do ograniczenia liczby funkcji podstawowych, w praktyce sto- 
suje się jednak zbiory funkcji bogatsze od systemów pełnych. Np. do czę- 
ściej stosowanych funkcji należy nierównoważność oznaczana skrótem 
EXCLUSIVE OR (WYŁĄCZNIE LUB) oraz równoważność, zwana też toż- 
samością lub komparacją, oznaczana skrótem EXCLUSIVE NOR. Równo- 
ważność stanowi dopełnienie nierównoważności. 

Do oznaczeń schematowych układów realizujących poszczególne funkcje 
stosuje się różne symbole graficzne. Symbole graficzne zawierają podsta- 
wowe informacje o rodzaju funkcji układu, liczbie wejść i wyjść oraz 
o przyjętej konwencji wartości logicznych. Konwencją wartości logicznych 
nazywa się umowne określenie wartości logicznej sygnałów na podstawie 
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ich wartości analogowej. Jeżeli zakres większych wartości względnych syg- 
nału odpowiada wartości logicznej 1 (zakres mniejszych wartości względ- 
nych sygnału wyraża wówczas wartość logiczną 0), to konwencja nazywa 
się dodatnio określająca (dodatnia), Przy przeciwnej relacji wartości 
względnych sygnału analogowego w stosunku do jego wartości logicznych 
konwencję nazywa się ujemnie określającą (ujemną), Zamiast tych nazw 
często stosuje się nazwę logiki dodatnio określonej lub skrótu -—— logika 
dodatnia, itp. 

Jest przyjęte omawianie i oznaczanie układów logicznych przy założe- 
niu konwencji dodatniej. Dlatego ewentualna zmiana konwencji powinna 
być specjalnie zaznaczana. Na schematach zmiana konwencji może być syg- 
nalizowana przez tzw. wskaźnik stanu. 

Zasadnicze elementy symboli graficznych układów logicznych przedsta- 
wiono na rys. 4-4. Spośród tych elementów szczególnym jest wskaźnik 
stanu, który może być rozumiany jako operator inwersji lub wskaźnik 
zmiany konwencji. Element ten nie występuje samodzielnie, lecz jest sto- 
sowany w połączeniu z innymi elementami symboli graficznych. 


Strona Strona 
wejściowa wyjściowa O 
AND OR 


Wzmacniacz Wskaźnik stanu EKCLUSWVE OR 
nie odwracający (inwersji konwencji) 


Rys. 4-4. Podstawowe elementy symboli graficznych układów logicznych 


Oznaczenie schematowe układu negacji NOT (inwertera) tworzy się 
przez połączenie oznaczenia wzmacniacza nie odwracającego i wskaźnika 
stanu, jak to przedstawiono na rys. 4-5. Stan wyjścia układu NOT przy 
dwóch możliwych wartościach sygnału wejściowego jest określony w tzw. 
tablicy stanów, nazywanej również tablicą prawdy, wierności, wartości 
funkcji itp. 

Oznaczenie układu sumy OR oraz pochodnego układu NOR przedsta- 
wiono na rys. 4-6 wraz z tablicą stanów tych układów, Podobnie, na rys. 4-7 
przedstawiono oznaczenia i tablicę stanów dla układów rodziny AND. 


Rys. 4-5. Oznaczenia i tablice sta- 
nów układu NOT 


Rys. 4-6. Oznaczenia i tablice sta- 

nów układów OR i NOR (8); roz- 

budowa oznaczenia NOR przy du- 
żej liczbie wejść (b) 
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W przypadku dużej liczby wejść stosuje się rozszerzenie części wejścio- 
wej symboli, jak to przedstawiono na rys. 4-6b i rys. 4-7b. 

W niektórych układach są przewidziane specjalne wejścia ekspanderowe 
umożliwiające zwiększenie liczby zmiennych ponad liczbę wejść już istnie- 
jących przez dołączenie dodatkowych układów. Oznaczenie i wykorzystanie 
wejść ekspanderowych przedstawiono na rys. 4-8. 


Rys. 4-8. Oznaczenie i wykorzystanie 
wejść ekspanderowych: a) układy OR; 
b) układy AND 


Rys. 4-7. Oznaczenie i tablica stanów 
układów AND i NAND (a); rozbudowa 
sza oznaczenia NAND przy dużej liczbie 
%— wejść (b) 


Na rysunku 4-9 przedstawiono oznaczenia i tablicę stanów układu reali- 
zującego funkcję EXCLUSIVE OR, a na rys. 4-10 specjalne oznaczenia sto- 
sowane przy układach umożliwiających uzyskanie iloczynu bądź sumy wiel- 
kości wyjściowych przez zewnętrzne połączenie bezpośrednie tych układów. 
Częściej jest stosowany symbol połączenia „WIRED-OR” (używany m.in. 
dla układów z tzw. otwartym kolektorem). 


£XCLUSME OR" 
Ar Xx, Bx> 
X 

EXCLUSIVE NOR 
4 4837 
X2 
Rys. 4-9. Oznaczenie i tablica sta- Rys. 4-10. Układy: a) sumy łączonej; b) ilo- 


nów układów EXCLUSIVE OR czynu łączonego 
i EXCLUSIVE NOR 


W związku z oznaczeniami schematowymi funkcji należy wyjaśnić ich 
związek z układami fizycznymi realizującymi te funkcje. Trzeba stwierdzić, 
że związek ten nie jest jednoznaczny i np. nazywanie danego układu fizycz- 
nego układem NOR, AND itp. jest uzależnione od przyjętej konwencji lo- 
gicznej, Przy różnych konwencjach układ może realizować różne funkcje, 
co niekiedy jest wykorzystywane praktycznie. Np. zmiana konwencji po- 
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ciąga przekształcenie układu OR w układ AND i odwrotnie, układ AND za- 
mienia się w układ OR. Podobnie układ NOR przekształca się w układ 
NAND itp. Zamianę funkcji układów OR i AND przedstawiono na rys. 4-11, 
gdzie w oznaczeniach zastosowano wskaźnik stanu sygnalizujący zmianę 
konwencji. Zamianę funkcji logicznej układów można uzasadnić formalnie 
przez dwukrotne przekształcenie funkcji, korzystając z prawa de Morgana. 


a) A A+B B=AB=4-B_A [LD 
p = 
) 73-375 Rys. 4-11. Zamiana konwencji i prze- 
b zd DD? =) DA kształcenia: a) układu OR w układ 
8 AND; b) układ AND w układ OR 


W celu uniknięcia niejasności co do nazwy układu i realizowanej przez 
niego funkcji, przy rozpatrywaniu właściwości fizycznych układów logicz- 
nych często unika się interpretacji ich działania w kategoriach sygnału lo- 
gicznego. Zamiast wartości logicznych 0, 1 wprowadza się pojęcia stanu 
„niskiego” i stanu „wysokiego”, bezpośrednio związane z wartościami syg- 
nału analogowego i niezależne od konwencji. Stany „niski” i „wysoki”, 
i odpowiadające im sygnały są zwykle oznaczone literami „L”* ; „H” (ang. 
low, high). 


4.5, Przedstawianie funkcji logicznych 


Funkcja logiczna może być przedstawiona w postaci: 
a opisu słownego (zdań orzekających), 
b) formuły logicznej, 
c) tablicy stanów, 
d) schematu logicznego, 
e) schematu urządzenia technicznego realizującego daną funkcję. 
Przykład opisu słownego funkcji: „Urządzenie y włącza się za pomocą 
przycisków 4, B, C tylko w następujących przypadkach: 
1) przycisk A włączony i jednocześnie wyłączone przyciski B, C; 
2) przycisk B włączony i jednocześnie wyłączone przyciski A, C; 
3) przycisk € włączony i jednocześnie wyłączone przyciski A, B”. 


Powyższy opis może być wyrażony funkcją, stanowiącą sumę trzech ilo- 
czynów, utworzonych ź prostych i zanegowanych wielkości A, B, € 


y=(A.B.0)+(A:B-0)+(A-B.C) 


Przyjmując zasadę pierwszeństwa działań iloczynu przed sumą można 
zaniechać stosowania nawiasów, podobnie jak i kropek oznaczających dzia- 
łanie iloczynu, zapisując funkcję w postaci 


y= ABC+ABC+ABC 
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Wartość y staje się równa jedności tylko przy wystąpieniu jednej z trzech 
kombinacji wartóści A, B, C: 1) 1,0,0; 2) 010; 3) 001. Przy innych kom- 
binacjach y = 0. 

Tablica stanów powyższej funkcji i jej schemat logiczny przedstawiono 
na rys. 4-12, W schemacie występują trzy układy NOT, trzy układy AND 
i jeden układ OR. 


Gio|> 


EU | 
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Rys. 4-12, Przykład funkcji trzech zmiennych: a) tablica stanów; b) schemat logiczny 


Ta sama funkcja logiczna może być przedstawiona w różnej postaci, np. 
zamiast schematu z rys. 4-12b może być zastosowany schemat przedstawio- 
ny na rys. 4-13 zawierający trzy układy NOT i cztery układy NAND. Sche- 
matowi odpowiada zapis funkcji w postaci iloczynowej 


y = (ABÓ)-(ABO)-(ABO) 
równoważnej na mocy praw de Morgana zastosowanej uprzednio postaci 
sumacyjnej. 


A 


y 


A8Ć - ABC ABC 


Y 


l 


Rys. 4-13. Schemat logiczny funkcji z bramkami NAND 
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W skrajnych przypadkach dana funkcja może być przedstawiona przez 
schemat składający się wyłącznie z układów NAND lub z układów NOR, 
bowiem te układy same stanowią system pełny. Przykłady zastępowania 
podstawowych układów NOT, OR, AND przez odpowiednie połączenie ukła- 
dów NAND i NOR przedstawiono na rys. 4-14 i 4-15. Układy złożone z sa- 


a) NOT b) 


Xę Xe = Kr X2 


aj NOT 6) AWD 


Xp FR2Z=XE2 


c) OR . 
x 


Rys. 4-15. Realizacja układów: a) NOT; b) AND; c) OR z bramek NOR 


mych bramek typu NAND lub typu NOR mają duże znaczenie praktyczne 
ze względu na określone parametry techniczne bramek NAND lub NOR 
danego typu, np. seria TTL opiera się na funktorze NAND, zaś seria ECL 
na funktorze NOR. Naturalnie, schematy zawierające wyłącznie jeden typ 
układów z reguły nie należą do realizacji najprostszych, co jednak nie ma 
podstawowego znaczenia. 

Niewykorzystane wejścia należy bądź podłączyć odpowiednio do sta- 
łych sygnałów, np. do sygnału 1 w przypadku układów NAND, a do sygnału 
0 w przypadku układów NOR, bądź też połączyć równolegle z pozostałymi 
wejściami, co w niektórych przypadkach zwiększa szybkość przełączania. 

Przy przedstawianiu i przekształcaniu funkcji logicznych podstawowe 
znaczenie mają zapisy funkcji w postaciach kanonicznych, sumacyjnych 
i iloczynowych. Podstawy postaci kanonicznych zapisu zostaną niżej omó- 
wione łącznie z pokrewnym zagadnieniem przedstawiania funkcji logicznych 
za pomocą tablic Karnaugha. Tablice te stanowią odmianę tablic wartości 
i znajdują zastosowanie m.in. przy upraszczaniu funkcji. 

Zapisy kanoniczne i przedstawianie funkcji za pomocą tablic Karnaugha 
można oprzeć na spostrzeżeniu, że przy określaniu funkcji kombinacyjnej n 
zmiennych może być użyteczne przedstawienie zbioru 2% stanów wejścio- 
wych w postaci uporządkowanej, w szczególności zaś ponumerowanie ele- 
mentów tego zbioru. Przedstawienie funkcji sprowadza się wówczas do po- 
dania wszystkich numerów stanów wejściowych, przy których funkcja ma 
wartość 1, bądź też do podania wszystkich numerów stanów wejściowych, 
przy których funkcja ma wartość 0, przy tym oba sposoby określania są 
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równoważne (jeżeli funkcja jest pełna, tzn. określona dla wszystkich sta- 
nów wejściowych). ; 

Istotne znaczenie ma możliwość zastosowania takiego systemu nume- 
racji stanów wejściowych, przy którym z numeru elementu zbioru można 
wyznaczyć wartości poszczególnych zmiennych, Celowe jest zastosowanie 
numeracji w kodzie BC, przy tym każdy stan wejściowy przedstawia się 
grupą wartości zmiennych podanych w określonej kolejności. Np. przy trzech 
zmiennych Xy, Xe, X podaje się zapis wartości X+TęX;. Zespól x, =0, X+ F 1, 
Xz =1 może być określony zapisem £;tsts bądź też numerem binarnym 011, 
któremu odpowiada numer dziesiętny 3. Podobnie, zespól x,= 1, X =0, 
Xg = 1 może być określony zapisem X,X,1;, numerem binarnym 101 i nume- 
rem dziesiętnym 5. Określenie wartości znanej liczby zmiennych z wartości 
numeru stanu jest operacją odwrotną, np. przy n =4 numerowi 13 odpo- 
wiada liczba binarna 1ł01, tzn. 2, = 1, 24 = 1, 15 50, 1, = 1. 

Tablice Karnaugha przedstawiają zbiór stanów wejściowych ponume- 
rowanych zgodnie z kodem BC, lecz podanych w porządku określonym we- 
dług kodu Graya, tzn. tak, że numery sąsiednich stanów różnią się pozycją 
tylko jednego bitu. Przykład tablic Karnaugha dwóch zmiennych przedsta- 
wiono na rys. 4-16, tablice trzech i czterech zmiennych na rys. 4-17. W rogu 


a) y 
3) Ę 2324 
b) Rox ż 28 04 11 40 aż 
2 0 1 | 00 
7 jie) o| o| p ZE 01 
XrXe|x442 1| 2 3 7) 
10 
Rys. 4-16. Uporządkowane zbiory Rys. 4-17. Tablice Karnausgha 
stanów wejściowych funkcji dwóch trzech i czterech zmiennych 


zmiennych: a) numeracja sta- 
nów; b) zbiór uniwersalny; c) ta- 
blica Karnaugha 


każdego pola tablic umieszczono numer dziesiętny stanu wejściowego sko- 
jarzonego z danym polem. W normalnej praktyce numerów tych nie wy- 
pisuje się, poprzestając na numeracji binarnej w układzie współrzędnych. 

Wykorzystując tablice, wpisuje się wartości funkcji w odpowiednie pola, 
np. bezpośrednio z opisu słownego, bądź też na podstawie zapisu za pomocą 
formuł. Na rys. 4-18 przedstawiono przykłady zapisu funkcji trzech zmien- 
nych, przy tym tablica a) reprezentuje funkcję rozważaną na wstępie, któ- 
rej schematy logiczne zamieszczono na rys. 4-12b i 4-13. 


a 5) 


8 J2X3 
om 0 »Ńódor tt o 
JARI 1] opfsTo]r]o 


jojoje]j ofojoj1 


Rys. 4-18, Zapis funkcji trzech zmiennych za 
pomocą tablic Karnaugha 
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Przechodząc do zapisu kanonicznego funkcji, należy stwierdzić, Że 
z każdym polem tablic Karnausha i z każdym stanem wejściowym mogą 
być skojarzone dwie funkcje elementarne, zwane mintermą i makstermą. 

Minterma, zwana również składnikiem jedności, jest równa 1, a maks- 
terma, zwana czynnikiem zera, jest równa 0, wyłącznie przy wystapieniu 
tej kombinacji zmiennych, z którą zostały skojarzone. 

Zbiór minterm i maksterm funkcji trzech zmiennych przedstawiono 
w tabl. 4-5. Mintermy i makstermy są oznaczone numerami odpowiednich 
kombinacji zmiennych. Naturalnym zapisem mintermy jest iloczyn, a maks- 


Tablica 4-5. Mintermy i makstermy funkcji trzech zmiennych x;, X», Xy 


ż si = ) Nr | ; Mintermy ; | ; Makstermy. ; 
| i mili) = 1 milk £ t) = 0 MiG=0 Milk 61) =1 
0 o 0 0 mą = Xykyky M, = xjxę+X3 
0 0 1 1 My = XyXyką My = 1, +zą-ty 
0 1 0 2 Mą = Xakak3 | M; = xy +Xą+-X9 
0 1 1 3 Ma = Miżtążcy | Ma = 24 +4 
1 0 0 4 mą = XyŻaką i Mi = %y+xa-+Xa 
1 0 1 5 mę = Xykzky i Mi = ą+X+ 35 
1 1 0 6 mę = XyXzXy | M, = x,+X4+-%3 
1 1 1 s£. Mą = XyXzXz | M, = X +Xz+X3 
J 


termy — suma zmiennych wejściowych, które w tych funkcjach występują 
w postaci prostej i zanegowanej, odpowiednio do. wartości tych zmiennych 
w danej kombinacji. Zapis mintermy i makstermy jest zakodowany w ich 
numeracji, np. przy n=3 numerowi 5 odpowiada kombinacją wartości 
zmiennych 101, a więc m, = xy *Xe'X3 a M; "Ii Xe lg. 

Zapis kanoniczny funkcji kombinacyjnej polega na przedstawieniu jej 
za pomocą sumy minterm o numerach tych kombinacji zmiennych wejścio- 
wych, przy których funkcja przyjmuje wartość 1 (postać sumacyjna) bądź 
za pomocą iloczynu maksterm o numerach tych kombinacji zmiennych wej- 
ściowych, przy których funkcja staje się równa 0 (postać iloczynowa). Np. 
funkcję przedstawioną w tabliey Karnaugha na rys. 4-18b można zapisać 
w postaci kanonicznej sumacyjnej (na podstawie numerów pól zawierają- 
cych wartość 1) 


vy = Ż00,3, 6) = mot+ms-my = Gy: Tę: Zz+Z; "Wy TyM, * W" dy 


bądź w postaci kanonicznej iloczynowej (na podstawie numerów pól zawie- 
rających wartość 0) 


y=][][Q,2,4,5,7) = M,-M;,-M,-M;-M,= 
= (Xq PZ FC3) * (0y Te T3) * Gy TE C3) * £,PTe--Iz) * Gy Ce IE3) 
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Obie postacie zapisu są równorzędne (jeśli funkcja jest pełna), jednak 
częściej stosuje się zapis sumacyjny (dysjunkcyjny) niż zapis iloczynowy 
(koniunkcyjny). Obu zapisom odpowiadają schematy logiczne dwustopnio- 
we, z układami AND-OR i odpowiednio OR-AND. 

Jeżeli dokonać formalnego zapisu iloczynowego za pomocą maksterm 
o numerach odpowiadających stanom wejściowym, przy których wartość 
funkcji jest równa 1, to uzyskuje się negację funkcji, np. dla funkcji przed- 
stawionej w tablicy na rys. 4-18b 


g = [[ 0,3, 6) = M," M;* M, = (04+X4+%g) (0, +I2F5) : (0, ++ 209) 


Podobny zapis negacji funkcji uzyskuje się w zapisie sumacyjnym, sto- 
sując mintermy zer funkcji 


J=Ż0,2,4,5, 7) = Żyą" wyj "By" By + Biz" Myy "dą: Mg, * Mg" M 


Równowartość obu zapisów można udowodnić przekształcając je przy 
zastosowaniu praw de Morgana i wykorzystując to, że minterma jest ne- 
gacją makstermy o tym samym numerze. 

Doniosłość przedstawionych wyżej czterech sposobów zapisu fukcji lo- 
gicznej polega na tym, że określają one różne sposoby syntezy funkcji, na 
podstawie miejsc występowania wartości 0 i 1 w tablicach stanów funkcji, 
w szczególności w tablicach Karnaugha. 


4.6. Upraszczanie funkcji metodą tablic Karnaugha 


Jak wykazano w p. 4.5, przedstawianie funkcji za pomocą tablic Karnaugha 
jest odpowiednikiem postaci kanonicznych tej funkcji. Należy jednak 
stwierdzić, że postaci kanoniczne w ogólnym przypadku nie są najprostszą 
postacią zapisu funkcji. Rezygnując z postaci kanonicznej można uzyskać 
zapis zawierający mniejszą liczbę wyrazów o prostszej budowie. 

Zagadnienie upraszczania zapisu funkcji logicznej nosi nazwę minima- 
lizacji, postać funkcji nie ulegająca dalszemu uproszczeniu nazywa się 
postacią minimalną. Minimalizacja funkcji ma duże znaczenie w zagadnie- 
niach optymalizacji układów logicznych, gdyż umożliwia zredukowanie licz- 
by bramek logicznych w stosunku do liczby potrzebnej przy realizacji po- 
staci kanonicznej. Zagadnienia minimalizacji i optymalizacji, jakkolwiek po- 

" krewne, nie są jednak identyczne. 

Minimalizacja funkcji logicznych może być przeprowadzana różnymi 
metodami. Jedną z prostszych jest metoda oparta na tablicach Karnausha, 
która polega na wyszukiwaniu i kojarzeniu sąsiednich pól tablicy zawiera- 
jących identyczne wartości funkcji (jedynki lub zera). Sąsiednimi polami 
tablicy są nazywane te pola, których numery według kodu Graya różnią 
się wartością jednego bitu. 

Jest oczywiste, że jeżeli przy przejściu do pola sąsiedniego wartość funk- 
cji nie zmienia się, funkcja w tych obszarach nie zależy od wartości tej 
zmiennej, która przy przejściu zmienia się z prostej na zanegowaną, Wyrazy 
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postaci kanonicznych funkcji (mintermy lub makstermy) związane ze sko- 
jarzonymi polami tablicy mogą być zastąpione jednym wyrazem; operacja 
ta nazywa się sklejaniem i jest oparta na regułach sklejania, wynikających 
bezpośrednio z postulatów Huntingtona. Przy zapisie sumacyjnym dwa ilo- 
czyny o wspólnej części A, różniące się jedynie wartością zmiennej x, za- 
stępuje się jednym wyrazem o wartości A, zgodnie z regułą sklejania 


Ac+AT =A 


Podobnie, przy zapisie iloczynowym, dwie sumy o części wspólnej B, można 
zapisać jednym czynnikiem B 


(B+2) : (B+1) = B 


Reguła sklejania może być zastosowana kilkakrotnie, co umożliwia jed- 
noczesne kojarzenie dwóch, czterech, ośmiu itd. pól tablicy Karnaugha, 
zawierających jednakowe wartości funkcji. Przykłady kojarzenia pól tablicy 
trzech zmiennych przedstawiono na rys. 4-19, analogiczne przykłady dla 
tablicy czterech zmiennych zamieszczono na rys. 4-20. Przykłady tablic nie 
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Rys. 4-19. Przykłady możliwości sklejania pól w tablicach Karnaugha trzech zmien- 
nych 
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Rys. 4-20. Przykłady możliwości sklejania pól w tablicach Karnaugha czterech zmien- 
nych 
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zawierają wpisanych wartości funkcji, gdyż mogą być kojarzone jedynki 
(przy zapisie sumacyjnym) bądź zera (przy zapisie iloczynowym). Mogą być 
kojarzone obszary sąsiadujące zewnętrznie, jak np. na rys. 4-19e, f, rys 
4-20a, b, e, f, w szczególności obszary narożne, jak na rys, 4-20d. 

Przystępując do minimalizacji funkcji, należy wpisać ją do tablicy 
Karnaugha. Należy następnie zdecydować się na postać zapisu uproszczonej 
funkcji. Możliwe są w zasadzie dwie podstawowe formy w postaci sumy 
iloczynów lub w postaci iloczynu sum zmiennych wejściowych. W przypad- 
ku sumy iloczynów kojarzy się w grupy pola zawierające jedynki, natomiast 
w przypadku iloczynu sum kojarzy się w grupy pola tablicy zawierające 
zera funkcji. Przy wyborze postaci zapisu uwzględnia się zwykle warunki 
ewentualnej realizacji technicznej funkcji, gdyż realizacja pewnych form, 
np. iloczynu sum, może być przy niektórych rodzajach stosowanych bramek 
utrudniona, bądź niedogodna. 

Po dokonaniu wyboru wartości funkcji (0 lub 1) określającej postać 
zapisu, przystępuje się do kojarzenia możliwie dużych grup pól zawierają- 
cych daną wartość logiczną. Liczba pól skojarzonych w pojedynczej grupie 
powinna być równa całkowitej potędze liczby 2, tj. kojarzy się grupy 
16-polowe, 8-polowe itp. Po utworzeniu grup większych kojarzy się grupy 
mniejsze, przy tym można skojarzone już pola wykorzystywać do tworzenia 
nowych grup, włączając nowe elementy. Skojarzone pola łączy się klamrą, 
wypisując ewentualnie odpowiadający grupie wyraz zredukowany zgodnie 
z regułą sklejania. W wyniku sklejania grupa dwupolowa, której w postaci 
kanonicznej funkcji -odpowiadają dwa wyrazy, może być określona poje- 
dynczym wyrazem (iloczynem lub sumą), zmniejszonym o jedną zmienną. 
Podobnie, grupa czteropolowa może być określona jednym wyrazem zmniej- 
szonym o dwie zmienne itp. 

Należy unikać zbędnych skojarzeń, np. wykorzystywanie wielokrotne 
'tego samego pola może być usprawiedliwione wyłącznie przy tworzeniu 
nowej grupy przy włączeniu elementu jeszcze nie skojarzonego. Wartości 
odizolowane określa się jako grupę jednopolową. 

Gdy wszystkie możliwe skojarzenia zostaną dokonane, funkcję przed- 
stawia się w wybranej postaci zapisu sumacyjnej lub iloczynowej, na pod- 
stawie zredukowanych wyrazów określających wszystkie grupy pól. Dla 
przykładu, funkcję trzech zmiennych 


Yy STyTzTz-TyCę CZ+I Cz TeX Cą lg Cq Cel 


można zapisać w postaci sumy iloczynów przez zgrupowanie wartości 1 tej 
funkcji przedstawione w tablicy Karnaugha na rys. 4-21a. Zakreślone linią 
ciągłą trzy grupy jedynek nie zależą od wartości — odpowiednio — zmien- 
nych x, X4, Xg i mogą być reprezentowane przez iloczyny AI;Ig, Xgly, Tyl. 
Postać uproszczona funkcji przybiera więc postać sumy 


Yy = Ile +XCeXz + Iy lą 


Tę funkcję można zapisać w postaci iloczynu sum; w tym celu należy 
zgrupować nie jedynki, lecz zera funkcji, co na rys. 4-2la pokazano za po- 
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mocą zakreślenia zer linią przerywaną. Występują dwie grupy zer, które 
mogą być określone przez sumy X; Xe oraz X4 tlst-X3. Odpowiednio, funkcja 
przybiera postać iloczynu 


y = G1+13) (0, +T++:C5) 


Obie postacie funkcji iloczynowa i sumacyjna są równorzędne. Jednak 
z jednej postaci nie można na ogół otrzymać bezpośrednio postaci drugiej, 
np. przez przemnożenie wyrazów postaci iloczynowej nie uzyskuje się bez- 
pośrednio postaci sumacyjnej, ze względu na różny charakter uproszczeń 
przy wielokrotnym grupowaniu tych samych elementów tablicy. 

Na rysunku 4-21b przedstawiono tablicę funkcji czterech zmiennych, 
której zapis sumacyjny ma postać 


UK TERTEJEKZZZE ZE 
a zapis iloczynowy postać 
y = (zy FIą+ 14) (Cyt Cs-T4) 
Przy zapisie funkcji zdarza się, że dla pewnych stanów funkcja nie jest 
określana, gdyż nie przewiduje się występowania pewnych stanów wejścio- 


„wych. Przypadek taki jest reprezentowany w tablicy na rys, 4-21c, gdzie 
stany nieokreślone zostały zaznaczone literą d. Funkcje tego rodzaju są 


Rys. 4-21. Minimalizacja funkcji trzech i czterech zmiennych 


nazywane funkcjami niepełnymi. Funkcje niepełne mają zwiększone moż- 
liwości minimalizacji, gdyż dla stanów nieokreślonych można przyjąć do- 
wolną wartość funkcji, kierując się jedynie dążeniem do utworzenia moż- 
liwie małej liczby dużych grup pól skojarzonych. Dla funkcji przedstawio- 
nej w tablicy na rys. 4-2]c, przyjmując dwa stany nieokreślone za jedynki 
i pozostały za zero, można utworzyć zapis 


Y "IX: FTC5X4 


Niekiedy dogodnie jest zapisać funkcję w postaci zanegowanej. Ta 
postać zapisu była już omawiana przy przedstawianiu postaci kanonicz- 
nych funkcji w p. 4.5. Na podstawie tablic Karnaugha można otrzymać 
zapis negacji funkcji w postaci zminimalizowanej, traktując zera jako 
jedynki i odwrotnie. Np. negację funkcji trzech zmiennych zapisanej w ta- 
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blicy na rys. 4-2la można przedstawić w postaci sumacyjnej traktując zera 
jako jedynki " 
Y = Wyloty Cą Cz 
"Traktując natomiast jedynki jako zera, uzyskuje się zapis iloczynowy ne- 
gacji 
Y = (17 X) Ga 13) (24 ŁIC2) 

Tablice Karnaugha są rzadko wykorzystywane przy liczbie zmiennych 
większej od pięciu, ze względu na skomplikowane układy tablic przy dużej 
liczbie zmiennych. Już przy pięciu zmiennych tablica składa się z dwóch 
tablic czteroargumentowych, o układzie symetrycznym. Przykład możli- 
wości sklejania wewnątrz tablicy pięciu zmiennych przedstawiono na tys, 
4-22. Jako sąsiednie mogą być kojarzone pola wewnętrzne obu tablic, a prócz 
tego pola leżące symetrycznie względem pionowej osi dzielącej tablicę. 
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Rys. 4-22. Minimalizacja funkcji pięciu 
zmiennych 
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Przy zwiększaniu liczby zmiennych tablica zwiększą się dwukrotnie 
z każdą zmienną, co óbrazuje wzrost trudności przy minimalizacji funkcji 
wielu zmiennych metodą tablicową. Dlatego przy dużej liczbie zmiennych 
stosuje się inne metody, np. Quine'a-Me Cluskeya. Metody te, wraz z za- 
gadnieniami optymalnej minimalizacji układów wielofunkcyjnych i ukła- 
dów z elementami o ograniczonej liczbie wejść i wyjść, są omówione w pod- 
ręcznikach specjalistycznych z zakresu teorii układów przełączających 
[1 do 7]. 


4.7, Parametry techniczne układów logicznych 


4.7.1. Rodzaje parametrów technicznych układów logicznych 


Współczesne systemy i urządzenia logiczne są budowane niemal wyłącznie 
z układów logicznych scalonych. Układy te cechuje na ogół duża uniwer- 
salność i jakkolwiek realizują one ściśle określone funkcje, mogą praco- 
"wać w różnych połączeniach i kombinacjach, w zależności od zastosowania 
i warunków pracy. ; 

Właściwości układów logicznych elektronicznych są opisywane licznyin 
zespołem pojęć i parametrów, charakteryzujących te układy jako urzą- 
dzenia techniczne. 

Podstawową grupę danych stanowią parametry odnoszące się do pracy 
układu logicznego w warunkach statycznych. Parametry te są związane 
z analogowymi charakterystykami statycznymi układu logicznego, a przede 
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wszystkim z charakterystyką przejściową wejście-wyjście. Dane statyczne 
ujmują takie podstawowe zagadnienia jak: warunki zasilania, odpowiedniość 
(ang. compatibility) charakterystyk układów przy ich łączeniu, zakresy 
sygnałów stanu wysokiego i stanu niskiego, marginesy zakłóceń oraz sta- 
bilność sygnału w długich i krótkich łańcuchach. W grupie danych sta- 
tycznych, jako szczególnie ważny, występuje zespół parametrów określa- 
jących możliwość tworzenia systemu rozgałęzionego, a więc przede wszyst- 
kim współczynniki rozgałęzienia na wejściu i na wyjściu (wzmocnienie lo- 
giczne) oraz charakterystyki wejść i wyjść. Wejścia i wyjścia przy łączeniu 
kaskadowym są interpretowane jako źródła, przy tym zaszeregowuje się | 
je w jednej z dwóch możliwych kategorii — jako źródła emitujące prąd 
(ang. current sourcing) bądź jako źródła absorbujące prąd (ang. current 
sinking), oddzielnie dla stanu wysokiego i stanu niskiego. Możliwe jest 
łączenie kaskadowe tylko takich układów, których łączone wejścia i wyj- 
ścia w stanie wysokim i w stanie niskim stanowią parę źródeł przeciw- 
stawnych. 

Właściwości dynamiczne układów logicznych są najczęściej charaktery- 
zowane przez wartości czasów przełączania (opóźnień propagacji) między 
stanem wysokim a stanem niskim oraz przez częstotliwość maksymalną 
Przełączania, w określonych warunkach obciążenia i sterowania. Dane te 
są zwykle podawane w połączeniu z danymi energetycznymi, gdyż dla 
układów należących do określonej rodziny realizacji między wartościami 
średnimi mocy zasilania, a czasu przełączania zachodzi związek odwrotnej 
proporcjonalności. Układy przeznaczone do szybkiego przełączania odzna- 
czają się więc z reguły dużą wartością mocy zasilania i odwrotnie, układy 
logiczne o małej mocy zasilania (ang. micropower logic) są z reguły ukła- 
dami o dużych czasach przełączania. W związku z tą zależnością iloczyn 
średnich wartości mocy zasilania i czasu przełączania jest jedną z uzna- 
nych miar jakości układu logicznego, wykorzystywaną m.in. przy porów- 
nywaniu różnych technik realizacji układów logicznych. 

Katalogowe parametry układów logicznych są podawane w trzech ka- 
tegoriach wielkości — danych określających maksymalnie dopuszczalne 
wartości (napięcia, mocy, temperatury, przyspieszeń, obciążeń itp.) oraz 
parametrów roboczych typowych i gwarantowanych. Parametry robocze 
gwarantowane określają układ w przypadku jednoczesnego wystąpienia 
najbardziej niekorzystnych warunków pracy. Przez nazwę najbardziej nie- 
korzystnych warunków pracy pojmuje się zarówno niekorzystny wpływ 
rozrzutów technologicznych na parametry wewnętrzne układu jak i wpły- 
wy zewnętrzne, np. zmniejszone napięcie zasilania, zmiany temperaturowe, 
„duże obciężenie itp. 

W dalszych częściach niniejszego rozdziału są przedstawione podsta- 
wowe pojęcia i określenia, wykorzystywane przy opisie właściwości tech- 
nicznych układów logicznych należących do różnych technik realizacji. 

Ogólne ujęcie układów logicznych jako urządzeń technicznych zawie- 
rają prace [7 do 12]. 
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4.7.2, Właściwości statyczne układów logicznych 


4.7.2.1. Charakterystyki przejściowe i stabilność sygnału przy łączeniu kaska- 
dowym. Jednym z ważniejszych źródeł informacji o układzie logicznym jest 
jego charakterystyka przejściowa statyczna, podana w postaci graficznej 
zależności napięcia wyjściowego uwy od napięcia wejściowego uwe. Istnieją 
dwa podstawowe typy charakterystyk przejściowych, przedstawione na rys. 


Rys. 4-23. Statyczne charakterystyki przejściowe: a) wtórnikowa; b) inwerterowa 


4-23: charakterystyka a) wtórnikowa (rosnąca) i charakterystyka b) inwer- 
terowa (malejąca). Przyjmuje się, że charakterystyki te są monotoniczne. 
Charakterystyki inwerterowe wynikają z zastosowania w układzie elementu 
czynnego odwracającego fazę sygnału analogowego, np. tranzystora bipo- 
larnego lub unipolarnego, 

W obu charakterystykach przedstawionych na rys. 4-23 wyróżnia się 
obszary stanu wysokiego i stanu niskiego, oznaczone przez H i L (ang. 
high, low). Stany wysokie i niskie są określane względnymi poziomami 
napięcia na wejściu bądź na wyjściu. Odpowiednio do przyjętej konwencji, 
stanom H i L mogą być przyporządkowane binarne wartości logiczne 0 i 1 
(rys. 4-24). 


Konwencja konwencja 
ujemna dodatnia 


Rys. 4-24. Konwencje logiczne 


Układy o charakterystyce wtórnikowej mają zawsze taki sam stan wej- 
ścia i wyjścia, natomiast stany wyjścia i wejścia układów inwerterowych 
są zawsze odmienne. 

Między obszarami H i L występuje obszar przejściowy T, w którym 
punkt pracy może znajdować się jedynie chwilowo podczas przełączeń bądź 
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pod wpływem zakłóceń sygnału. Granice obszaru przejściowego wyznaczają 
punkty charakterystyki, w których moduł wzmocnienia napięciowego 


jest równy jedności. Przy zastosowaniu tej definicji zakłada się, że w gra- 
nicach obszaru przejściowego ku > 1, a w obszarach stanu wysokiego i stanu 
niskiego ku Ć 1. Takie określenie granie obszaru przejściowego jest zwią- 
zane z warunkiem odpowiedniości, jaki powinien być spełniony przy łącze- 
niu kaskadowym układów logicznych. 

W odniesieniu do charakterystyk przejściowych, warunek odpowiednio- 
ści oznacza żądanie, aby wartości sygnałów stanu wysokiego i stanu niskie- 
go były takie same na wejściach jak i na wyjściach, a ponadto żądanie 
zapewnienia stabilności sygnałów przenoszonych w kaskadzie, nawet przy 
zakłóceniach o ograniczonej amplitudzie. 

Układy nie spełniające warunku odpowiedniości nie mogą być łączone 
kaskadowo, gdyż przełączenie jednego z układów nie spowoduje przełą- 
czenia układu następnego kaskady. Jest to zilustrowane na rys. 4-25, gdzie 


a) Uwgi 


Rys. 4-25, Przykłady charakterystyk przejściowych nie spełniających warunku od- 
powiedniości: a) charakterystyki wtórnikowe; b) charakterystyki inwerterowe 


przedstawiono charakterystyki układów wtórnikowych i układów inwer- 
terowych, nie spełniające warunku odpowiedniości, w połączeniu kaskado- 
wym. Charakterystyki te mają tylko jeden punkt przecięcia, co oznacza, 
że drugi układ kaskady pozostaje zawsze w tym samym stanie, gdyż zmiana 
sygnału na wyjściu układu pierwszego nie jest wystarczająca do przełącze- 
nia układu drugiego. 

Charakterystyki przejściowe układów spełniających warunek odpowied- 
niości przecinają się w trzech punktach, jak to przedstawiono na rys. 4-26 
dla układów o charakterystykach wtórnikowych i na rys. 4-27 dla układów 
o charakterystykach inwerterowych. Dwa skrajne punkty przecięcia, leżące 
w obszarach H i L, wyznaczają pewne wartości napięć Ug i Uk, które przy 
połączeniu kaskadowym układów są wartościami stabilnymi sygnału. Syg- 
nały o wartości UH, Ur przy przechodzeniu przez stopnie kaskady nie ule- 
gają zmianie, jeżeli wszystkie stopnie są identyczne (w kaskadzie inwerte- 
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rowej zachodzi jedynie cykliczna inwersja sygnału). Sygnały różniące się 
od wartości Up i UŁ przy przechodzeniu przez kaskadę układów wtórniko- 
wych mogą być zregenerowane do wartości UH lub UŁ, zależnie od wartości 
początkowej napięcia sygnału na wejściu uwe, względem napięcią Ur, wy- 
znaczonego przez środkowy punkt T przecięcia charakterystyk przejścio- 
wych. 
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Rys. 4-26. Regeneracja sygnału w długim Rys. 4-27. Regeneracja sygnału w długim 
łańcuchu układów wtórnikowych łańcuchu układów inwerterowych 


Punkt środkowy T wyznacza wartość napięcia sygnału T potencjalnie 
niestabilną w kaskadzie, gdyż każde dowolnie małe odchylenie wartości 
sygnału od Ur zapoczątkowuje regenerację sygnału w kierunku napięcia 
UH lub UL, zależnie od kierunku odchylenia. 

Proces regeneracji sygnałów w długim łańcuchu układów o charakte- 
rystyce wtórnikowej przedstawiono na rys. 4-26. Przy identycznych stop- 
niach kaskady proces regeneracji sygnału możę być prześledzony na pod- 
stawie dwóch charakterystyk przejściowych, narysowanych we wspólnym 
układzie współrzędnych twe, Uwy, jak na rys. 4-26b. Charakterystyki są 
symetryczne względem osi Uwy F Uwe; jedna z nich odpowiada układom 
o parzystych, druga o nieparzystych numerach w kaskadzie. Przy Uwe, € UT 
sygnał po przejściu kilku stopni zostaje zregenerowany do poziomu U;5, 
przy Uwe, > Ur zachodzi regeneracja do poziomu Uj. 

Na rysunku 4-27 przedstawiono regenerację sygnałów w długim łańcu- 
chu układów o charakterystyce inwerterowej. Proces regeneracji przebiega 
identycznie jak w kaskadzie wtórnikowej, jedyna różnica polega na cyklicz- 
nej inwersji sygnału przy przechodzeniu kolejnych stopni. 
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Podobnie przebiega proces regeneracji sygnału w kaskadzie złożonej 
z układów wtórnikowych i inwerterowych, rozmieszczonych na przemian 
(rys. 4-28), Proces ten można sprowadzić do procesu regeneracji w kaska- 
dzie inwerterowej, gdyż każda kolejna para układów kaskady ma charak- 
terystykę typu inwerterowego. ' 


a) ERO zyje EB>: 
b) 


Nz) 


Rys. 4-28. Regeneracja sygnału w długim 
łańcuchu układów na przemian inwerte- 
rowych i wtórnikowych 


Przedstawione wyżej zjawisko regeneracji, noszące nazwę stabilności 
sygnałów w długich łańcuchach, ma podstawowe znaczenie w ogólnym za- 
gadnieniu jakościowej oceny stabilności sygnału w obecności zakłóceń. 


W praktyce, oprócz stwierdzenia jakościowego o zachodzeniu rege- 
neracji, istotne są dane ilościowe, charakteryzujące szybkość regeneracji, 
w postaci np. określenia liczby stopni, po których dany sygnał zostaje zre- 
generowany do określonego poziomu. Zagadnienie to nosi nazwę stabilności 
sygnałów w krótkich łańcuchach. 

Jest oczywiste, że szybkość regeneracji sygnału zależy od kształtu cha- 
rakterystyki przejściowej, a przede wszystkim od jej stromości w poszcze- 
gólnych obszarach. Jest pożądane, aby stromość charakterystyki w obsza- 
rze przejściowym była możliwie duża, a w obszarach stanu wysokiego 
i stanu niskiego — możliwie mała. Pożądana jest również symetria cha- 
rakterystyk. Idealne kształty charakterystyk przejściowych, zapewniają- 
ce regenerację sygnału już w jednym stopniu, przedstawiono na rys. 4-29. 

Jakkolwiek charakterystyki przejściowe przedstawione na rys. 4-23 są 
najbardziej typowe, w praktyce są również stosowane układy o innych 
charakterystykach, m.in. układy nie spełniające warunku odpowiedniości. 
Do układów takich należą np. układy diodowe, których charakterystyki 
w całym obszarze mają stromość ku X 1. W takich układach przy łączeniu 
kaskadowym następuje ciągła wzdłuż kaskady zmiana sygnału, która jest 
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nazywana degeneracją lub niestabilnością. Wykorzystanie układów dege- 
aerujących sygnał jest możliwe pod warunkiem łączenia ich na przemian 
z układami regenerującymi, w taki sposób, aby wypadkowa charakterystyka 
połączenia spełniała warunek odpowiedniości. 


6) uw, 


. cą 
0 05 IRE U Ua Up 
Rys. 4-29. Idealne charakterystyki przejścio- Rys. 4-30. Charakterystyka 
we: a) wtórnikowa; b) inwerterowa przejściowa układu z hi- 


sterezą 


W celu poprawienia kształtu charakterystyki przejściowej są stosowane 
różne zabiegi układowe, m.in. wprowadza się sprzężenie zwrotne dodatnie, 
zwiększające stromość charakterystyki w obszarze przejściowym. Przy do- 
statecznie silnym sprzężeniu zwrotnym dodatnim można w ten sposób [13] 
uzyskać charakterystykę w pewnym obszarze sygnałów niejednoznaczną 
(z histerezą), typu przedstawionego na rys. 4-30, Taki kształt charaktery- 
styki zapewnia szybką regenerację sygnałów i odporność na zakłócenia 
o zwiększonej amplitudzie, pod warunkiem, że napięcia progowe charakte- 
rystyki UqTy, UT» są stabilne. 


4.7.2.2. Odporność na zakłócenia, marginesy szumowe. Nieliniowość cha- 
rakterystyki przejściowej i regeneracja sygnałów w kaskadzie składają się 
na to, że układy logiczne spełniające warunek odpowiedniości są odporne 
na zakłócenia, jakie mogą nakładać się na sygnał wejściowy. Możliwość 
identyfikacji zakłóconego sygnału, jako sygnału stanu wysokiego lub stanu 
niskiego, jest jednak ograniczona i zależna od amplitudy i znaku zakłócenia. 
Jak wynika z rys. 4-26b i 4-27b, w przypadku jednakowych stopni kaskady 
sygnał może być zidentyfikowany (zregenerowany) jedynie przy takich za- 
kłóceniach, które przesuwają punkt pracy w kierunku stanu przeciwnego 
nie dalej niż do punktu T przecięcia charakterystyk w Środkowej części. 
Strefy między punktami H i T oraz między punktami Ł i T są nazywane 
marginesami dopuszczalnych zakłóceń lub marginesami szumów, stanu wy- 
sokiego i stanu niskiego. 

Ponieważ w rzeczywistości charakterystyki oddzielnych układów tego 
samego typu nie są identyczne, przy określaniu marginesów zakłóceń 
uwzględnia się możliwe przesunięcia charakterystyk, wynikające z toleran- 
cji produkcyjnych, zmian zasilania, obciążenia, zmian temperaturowych itp. 
W wyniku przekształcenia charakterystyk przejściowych w pasma, punkty 
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H, L, T możliwych przecięć charakterystyk przejściowych tworzą zbiory, 
zaznaczone na rys. 4-31. 

Dopuszczalne przesunięcia charakterystyk powodują ograniczenie mar- 
ginesów zakłóceń. Ze względu na nieokreśloność sygnału w obszarze punk- 
tów T, największy sygnał zakłócony stanu niskiego nie powinien przekra- 
czać wartości napięcia UT;, a najmniejszy sygnał zakłócony stanu wysckiego 
nie powinien być mniejszy od napięcia UT. Sygnały wykraczające poza 
wartości UTy, Urs mogą być zidentyfikowane niewłaściwie, gdyż mogą być 
zregenerowane do poziomu sygnałów stanu przeciwnego. 
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Rys. 4-31. Określanie marginesów zakłóceń, przy uwzględnieniu tolerancji charak- 
terystyk, dla układów: a) wtórnikowych; b) inwerterowych 


Zwykle dla określenia stref sygnałów i zakłóceń są podawane wartości 
napięć progowych Ur4, ULg, UT4, UTą, UH4, UHę, jako wartości typowe i jako 
wartości gwarantowane. 

Dla określenia dopuszczalnej amplitudy zakłóceń są podawane wartości 
bezwzględne szerokości marginesów zakłóceń. Są one określane następująco: 

— margines zakłóceń stanu niskiego (ang. Noise Margin Low) 


(NML) = Uq,—U;; (4-3a) 
— margines zakłóceń stanu wysokiego (ang. Noise Margin High) 
(NMH) = Up, —Ur; (4-3b) 


Dlą określenia stopnia wykorzystania i symetrii charakterystyk przej- 
ściowych podaje się w procentach wariości względne marginesów szumo- 
wych, w stosunku do całkowitego marginesu zakłóceń (NM) = Up; —Uts: 


"NE; 
(NML.) TAL. 1090/, — „NMD)_ 1000/ (4-42) 
ga "Ue (NM) 
MU 
(NMH) = — H!——_T2_ 10907, — NME). 1ggo/, (4-4b) 
Upa "Us (NM) 


Marginesy zakłóceń są poprzez wartości napięć progowych zależne od 
napięcia zasilającego. Na ogół przy zwiększaniu napięcia zasilającego sze- 
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rokość marginesów zakłóceń zwiększa się. W związku z tym uważa się, że 
układy o dużym napięciu zasilającym są bardziej odporne na zakłócenia niż 
układy o małym napięciu zasilającym. Przy posługiwaniu się tą (zasadniczo 
słuszną) oceną należy jednak uwzględnić, że przy zwiększaniu napięć za- 
silających zwiększają się również amplitudy sygnałów i zwiększają się 
w związku z tym zakłócenia, których część w złożonych systemach jest 
proporcjonalna do amplitudy sygnałów. Dlatego w niektórych przypadkach 
zwiększenie odporności szumowej, wynikające ze zwiększenią napięcia zasi- 
lającego, może być stosunkowo nieduże. 

Przy znacznym zmniejszeniu napięcia zasilającego marginesy szumowe 
mogą zmniejszyć się bardziej niż proporcjonalnie, gdyż ulegają zatarciu 
nieliniowości charakterystyk elementów czynnych i zanika wskutek tego 
zdolność regeneracji sygnałów. Z tych m.in, względów w układach logicz- 
nych bardzo małej mocy (ang. micropower logic) przyjęto [14, 15] za naj- 
mniejszą wartość napięcia zasilającego ok. 1,2...1,5 V. Taka wartość naj- 
mniejszego napięcia została określona głównie w odniesieniu do układów 
bipolarnych; jest ona równa w przybliżeniu podwojonej wartości napięcia 
na przewodzącym złączu p-n, a ponadto odpowiada SEM większości typów 
pojedynczych ogniw chemicznych, stosowanych jako elementarne źródło 
zasilania. Taką samą najmniejszą wartość napięcia przyjęto [14] również 
dla układów unipolarnych, jakkolwiek z punktu widzenia zadowalającej 
regeneracji sygnałów napięcia zasilające układów unipolarnych mogą być 
teoretycznie kilkakrotnie mniejsze. 

Należy dodać, że układy unipolarne, które są budowane z elementów 
typu wzbogaconego, charakteryzują się w ogóle dużą odpornością na za- 
kłócenia, ze względu na napięcie odcięcia charakterystyki drenowej. 


4.7.2.3. Charakterystyki wejściowe i wyjściowe, obciążalność układu. Cha- 
rakterystyki prądowo-napięciowe wejściowe i wyjściowe służą do określania 
warunków sterowania i obciążania układów logicznych. W szczególności, 
na ich podstawie można wyznaczyć współczynnik rozgałęzienia N, zwany 
wzmocnieniem logicznym, wyrażający maksymalnie dopuszczalną liczbę 
układów tego samego typu, jakie mogą być równolegle sterowane z jednego 
wyjścia. 

Charakterystyki wejściowe i wyjściowe mogą mieć różny przebieg, 
zależnie od typu układu. Na rys. 4-32 przedstawiono przykład prostego 
układu NAND typu DTL, którego charakterystyki dla pewnego szczegól- 
nego przypadku przedstawiono na rys. 4-33. Charakterystyki wyjściowe 
zostały zdjęte dla dwóch możliwych stanów na wyjściu — w stanie H, gdy 
tranzystor jest zatkany i w stanie L, gdy tranzystor jest nasycony, Przy 
zatkaniu tranzystora układ emituje prąd, a charakterystyka jest linią prostą 
przechodzącą przez punkt wyznaczony na osi uwy przez wartość napięcia 
zasilającego UCC. Przy nasyceniu tranzystor absorbuje prąd; zdolność ab- 
<sorpcyjna zależy od stopnia nasycenia, a po przekroczeniu pewnej wartości 
prądu absorbowanego tranzystor wychodzi z nasycenia. 
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Rys. 4-33. Charakterystyki układu DTL z rys. 4-33: a) charakterystyki wyjściowe; 
b) charakterystyka wejściowa 
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Charakterystyka wejściowa jest jedna i dla układu NAND powinna być 
zdejmowana przy załączeniu pozostałych wejść do potencjału wysokiego. 
W stanie niskim dioda wejściowa D, przewodzi prąd płynący przez Ry, co 
stanowi o tym, że wejście w stanie niskim jest typu źródła emisyjnego. Przy 
podnoszeniu potencjału wejścia zachodzi stopniowe zatykanie diody wej- 
Ściowej D;'i odtykanie diod sprzęgających D,, D; oraz złącza emiterowego 
tranzystora. 

Po zatkaniu diody wejściowej prąd wejściowy stabilizuje się na pozio- 
mie prądu zerowego diody, przy tym jest to prąd absorbowany z wejścia. 

Charakterystyki wejściowe i wyjściowe powinny spełniać warunek od- 
powiedniości, umożliwiający łączenie kaskadowe układów. Charakterystyki 
układu z rys. 4-32b spełniają ten warunek, gdyż w stanie niskim wejście 
jest typu źródła emisyjnego, a wyjście — typu źródła absorpcyjnego. W sta- 
nie wysokim wyjście i wejście są również typu przeciwstawnego (charak- 
ter obu źródeł zmienia się). 

Przy prawidłowej współpracy wejść i wyjść napięcia stanu niskiego 
i stanu wysokiego nie powinny przekraczać pewnych wartości skrajnych 
UkŁs i Um (rys. 4-31 i rys. 4-33), co w praktyce nakłada ograniczenia na 
wartości maksymalne prądów i wartość maksymalną współczynnika roz- 
gałęzienia N. Określając najmniejsze dopuszczalne wartości prądu wyjścio- 
wego maksymalnie emitowanego IwyHM i maksymalnie absorbowanego 
Iwy LM Oraz największe dopuszczalne wartości prądu wejściowego absorbo- 
wanego Iwe Hm i emitowanego Iwe Lm, można wyznaczyć dopuszczalne liczby 
równoległych wejść Np i NL, oddzielnie dla stanu wysokiego i stanu niskie- 
go: 


1 

Ni = NYHAL (4-5a) 
Twe Hm 
l 

EE (4-5b) 
Twe Lm 


Liczbę dopuszczalnych wejść równoległych N określa się jako mniejszą 

z liczb Nh, Nz, tj. 
N = min(Ny, N;) (4-50) 

Na przykład z charakterystyk przedstawionych na rys. 4-33 możną wyzna- 
czyć NH £ 140, Ni me 21, tj. N = 27. 

W praktyce należy, uwzględniać tolerancje charakterystyk, wynikające 
z rozrzutów produkcyjnych, zmian temperatury, zasilania itp., co na ogół 
powoduje kilkakrotne zmniejszenie liczby gwarantowanej N w stosunku 
do liczby typowej. Dlatego przeciętne wartości gwarantowane N są rzędu 
5..10, podczas gdy typowe wartości N mogą być rzędu 30..40, a nawet 
większe. - 

Aby można było zbudować system logiczny rozgałęziony, należy dyspo- 
nować układami logicznymi o najmniejszej wartości N = 2. Korzystne jest 
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zwiększanie wartości N; w tym celu stosuje się na wyjściu układów logicz- 
nych specjalne układy wzmacniające, zwiększające zdolności emisyjną 
i absorpcyjną wyjścia. Zwiększanie wartości N wiąże się zwykle ze zwięk- 
szaniem mocy zasilania układu. 

Oprócz współczynnika rozgałęzienia na wyjściu N (ang. fan-out), układy 
logiczne są charakteryzowane liczbą dopuszczalnych wejść, zwaną przez 
analogię współczynnikiem rozgałęzienia na wejściu (ang. fan-in) i ozna- 
czaną literami F lub M, Liczbę tę należy rozumieć jako liczbę istnieją- 
cych wejść, a jej ograniczenie wynika ze struktury układów, Dla zwiększe- 
nia liczby wejść ponad istniejące, w układach scalonych wykorzystuje się 
specjalne dodatkowe wejścia zbiorcze, zwane wejściami ekspanderowymi. 
Ich oznaczenie i sposób wykorzystania podano na rys. 4-8. 


4.7.3. Właściwości dynamiczne układów logicznych 


4.7.3.1. Opóźnienie propagacji i częstotliwość maksymalna przełączania. 
Szybkość działania układu logicznego jest charakteryzowana głównie dwie- 
ma wielkościami: opóźnieniem propagacji i częstotliwością maksymalną 
przełączania. 

Opóźnienie propagacji, zwane też czasem propagacji, określa średnie 
opóźnienie sygnału przełączającego, przypadające na jeden stopień w dłu- 
giej kaskadzie układów logicznych. Jest to wielkość określająca efektywny 
czas przerzutu, zbiorczo określająca czas trwania wszystkich zjawisk za- 
chodzących w czasie przerzutu, z opóźnieniami włącznie. Należy zaznaczyć, 
że ze względu na nieliniowość charakterystyki, opóźnienie propagacji w dłu- 
giej kaskadzie identycznych w zasadzie układów jest takie samo dla każ- 
dego stopnia. Stanowi to zasadniczą różnicę w odniesieniu np. do kaskady 
układów liniowych wzmacniaczy, w których czasy narastania sygnałów ule- 
gają w każdym stopniu zwiększeniu. 

Opóźnienia propagacji są zwykle mierzone w warunkach zbliżonych do 
warunków pracy układów w kaskadzie,. Typowy układ pomiarowy stoso- 
wany do układów DTL i TTL przedstawiono na rys. 4-34a. W układzie 


Rys. 4-34. Określanie: opóźnień propagacji: 
a) układ pomiarowy; b) definicja czasów 


thHLi tp LH 
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zastosowano zastępcze obciążenie nieliniowe, symulujące wejście następnego 
stopnia. Sposób określania czasów propagacji wyjaśnia rys. 4-34b. Czas 
propagacji tpHL przejścia ze stanu wysokiego do stanu niskiego oraz czas 
tp LH przejścia ze stanu niskiego do stanu wysokiego są określane przez 
chwile przejścia, przez sygnał sterujący i przebieg wyjściowy, poziomów 
równych 50%e wartości różnicy poziomów stanu H i stanu Ł. Sygnał steru- 
jący powinien mieć wartości czasów narastania i opadania typowe dla 
danej rodziny układów, z tego względu niekiedy między generator a ba- 
dany układ włącza się jedną lub dwie bramki, tego samego typu co bramka 
badana, w celu standaryzacji sygnału. 

Wartości czasów tpHL i tpLH na ogół różnią się, w niektórych przy- 
padkach kilkakrotnie. Dła łącznej oceny szybkości przełączania stosuje się 
wartość średnią opóźnienia propagacji tpd, określoną jako średnią arytme- 
tyczną czasów tp HL i tp LH 


— JpHLTfpLH (4-6) 


Oprócz czasów propagacji, dla układów logicznych są określane typowe 
wartości czasów narastania i opadania napięcia wyjściowego, przy stero- 
waniu przebiegiem wejściowym mających charakter skoku jednostkowego. 
Wielkości te mają znaczenie głównie przy niekonwencjonalnym wykorzysta- 
niu układów logicznych. 

Opóźnienia propagacji są zależne od warunków obciążenia. Przy dużej 
liczbie bramek obciążających równolegle wyjście i dużej pojemności obcią- 
żającej, czasy propagacji zwiększają się, niekiedy kilkakrotnie, w stosunku 
do czasów propagacji przy pracy bez obciążenia. Typowe przebiegi przy 
przełączaniu układu logicznego TTL przy umiarkowanym obciążeniu przed- 
stawia rys. 4-35. 


Rys. 4-35. Przebiegi napięcia przy 
„przełączaniu układu TTL przy i / 5 dęte cj ; s 
różnym obciążeniu 0 A) 20 30 40 50 60 0 80 ns 


Wartość maksymalna częstotliwości przełączania jest parametrem sto- 
sunkowo rzadziej określanym dla układów logicznych niż czas propagacji. 
Jej wartość zależy od tych samych czynników co czas propagacji. Przyj- 
mując, że najmniejszy okres przełączania jest zbliżony do potrojonej war- 
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tości czasu propagacji, wartość częstotliwości maksymalnej przełączania 
fpmax można orientacyjnie wyznaczyć jako 


1 
f a —— (4-7) 
p max 
3tnd 
Dla współczesnych układów logicznych średnio fpd 210 ns, stąd fp max Ż 
m: 30 MHz. 


4.7.3.2. Związki między mocą zasilania a szybkością przełączania, Dla ukła- 
dów logicznych wyznacza się dwie wartości mocy zasilania w warunkach 
statycznych — moc zasilania Py w stanie wysokim i moc zasilania Py;, w sta- 
nie niskim na wyjściu, Przy przełączaniu układu przebiegiem o małej czę- 
stotliwości, gdy można pominąć energię rozpraszaną w stanach dynamicz- 
nych wobec energii rozpraszanej w znacznie dłużej trwających stanach 
statycznych, moc zasilania jest pewną średnią z wartości Py i Pr. Przyj- 
mując, że średnie prawdopodobieństwo pozostawania układu w stanie H 
i w stanie L jest takie samo, przeciętną wartość mocy zasilania P,ę przy prze- 
łączaniu przebiegiem małej częstotliwości można określić jako średnią aryt- 
metyczną wartości Py i Pr 
py ZEL. (4-8) 
2 

Jak wspomniano w p. 4.7.2, iloczyn średniej mocy P, i średniego czasu 
propagacji tpd jest dla danej rodziny układów logicznych (przy ustalonych 
wartościach napięcia zasilającego, poziomach napięć stanu wysokiego i stanu 
niskiego itp. parametrach) wartością stałą. Występowanie tego typu zależ- 
ności może być łatwo wytłumaczone zależnością zarówno mocy statycznych 
jak i czasów przełączania od rezystancji układu. Przy zasilaniu napięciowym 
moc rozpraszana w układzie jest odwrotnie proporcjonalna do wartości rezy- 
stancji, natomiast stałe czasowe, określające szybkości procesów przełącza- 
nia, są do wartości rezystancji proporcjonalne. 

Między mocą zasilania a czasami przełączania istnieje więc wymienność, 
wykorzystywana przy projektowaniu układów różnego typu. Układy eko- 
nomiczne o małej mocy zasilania charakteryzują zwiększone proporcjo- 
nalnie czasy przełączania i odwrotnie, układy szybkie charakteryzują duże 
moce zasilania. Przy projektowaniu układów dąży się do uzyskania zarówno 
małej mocy Pąę jak i małych wartości czasu tpd, a uzyskane wyniki ocenia 
się na podstawie wartości iloczynu Pytpd, który stanowi syntetyczny wskaź- 
nik jakości. 

Porównywanie układów logicznych na podstawie wartości iloczynu Pytpd 
zostało ugruntowane we wczesnej fazie rozwoju tych układów, gdy jedy- 
nym stosowanym układem przełączającym był układ inwertera asymetrycz- 
nego z tranzystorem bipolarnym. Należy stwierdzić, że jakkolwiek ta miara 
jakości układu przełączającego jest nadal powszechnie uznawana, jej sto- 
sowanie do niektórych układów współczesnych, a przede wszystkim do 
układów przełączających symetrycznych z tranzystorami przeciwstawnymi 
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unipolarnymi i bipolarnymi, nie jest właściwe.. Nieodpowiedniość iloczynu 
Pytpd do oceny jakości układów przełączających symetrycznych z tranzy- 
storami przeciwstawnymi polega na tym, że w układach tych moc statyczna 
zasilania P,, na ogół bardzo mała, pozostaje jedynie w luźnym związku z ich 
szybkością przełączania. Podstawą oceny tych układów powinna być moć 
rozpraszana w stanach dynamicznych, która w przeciętnych warunkach 
pracy wielokrotnie przewyższa moc statyczną. 

Zasadę działania i właściwości dwóch podstawowych obecnie rodzajów 
układów przełącznikowych — asymetrycznego i symetrycznego przeciw- 
stawnego można poglądowo wyjaśnić za pomocą prostych modeli tych ukła- 
dów, przedstawionych na rys. 4-36, W modelach tych występuje źródło za- 


a) uklad asymetryczny ż) „Uklad symetryczny 
R R 


Rys. 4-36. Modele zastępcze układów przełącznikowych: a) asymetrycznego; b) syme- 
trycznie przeciwstawnego; c) przebiegi napięciowe przy przełączaniu 


silające U, obwody RC reprezentujące bezwładność układu przełączającego 
oraz idealne klucze K. Klucz w układzie a) reprezentuje inwerter asyme- 
tryczny, np. bipolarny typu RTL. Klucz w układzie b) reprezentuje inwer- 
ter symetryczny przeciwstawny, np. unipolarny typu COSMOS lub bipo- 
larny p-n-p — n-p-n. Pomimo swej prostoty, przedstawione na rys. 4-36 
modele nie tylko dobrze oddają zasadnicze cechy swych bardziej skompli- 
kowanych pierwowzorów, lecz umożliwiają również interpretację pewnych 
zależności ilościowych między mocą, częstotliwością a czasem przełączania. 
Dla lepszego przybliżenia, w modelach tych można zastosować różne do- 
datkowe elementy, jak np. rezystancję R, dla reprezentacji mocy strat sta- 
łych, czy rezystancje własne kluczy, itp. W przedstawionych dalej rozwa- 
żaniach te dodatkowe elementy nie są jednak brane pod uwagę. 

Modele z rys. 4-36a, b różnią się przede wszystkim wartościami mocy 
statycznej. Dla układu asymetrycznego a) moce statyczne: ś 


Py = 0; P, =—— 


866 


Stąd moc średnia 
P,„-+-P 2 
P,= DE UE. (4-9) 
2 2R 


'W modelu symetrycznym 8. w obu stanach statycznych moc nie jest pobiera- 
na, czyli Pę = 0. ; 

Wartość zerowa mocy statycznej (w przypadku obciążenia pojemnościo- 
wego) jest bardzo dobrym przybliżeniem dla wielu symetrycznych układów 
przełącznikowych, np. dla układu unipolarnego z tranzystorami przeciw- 
stawnymi. Na przykład, jeżeli wartość mocy P, w typowym układzie asy- 
metrycznym bipolarnym jest rzędu 10 mW, to wartość mocy zasilania ukła- 
du COSMOS, wynikająca z istnienia ZARADNY prądów kanałowych, 
może być rzędu 1 nW, a nawet mniejsza. 

Przy przełączaniu układów modelowanych przez zwieranie i rozwie- 
ranie kluczy K, moce zasilanią zwiększają się, na skutek rozpraszania do- 
datkowej energii w procesach ładowania i rozładowania pojemności. Jak 
wiadomo, sprawność energetyczna tych procesów jest równa 50%, nieza- 
leżnie od charakteru i wartości rezystancji obwodów ładowania i rozłado- 
wania. Oznacza to, że podczas jednego pełnego cyklu przełączania wsku- 
tek ładowania i rozładowania pojemności C€ w układzie zostaje rozproszona 
energia równa dwukrotnej wartości maksymalnej energii zmagazynowanej 
w pojemności. Zakładając, że pojemność w toku przełączania ładuje się 
i rozładowuje całkowicie, można dla obu modeli wyznaczyć średnią wartość 
mocy dynamicznej Pd 


Pj=2 Agi: p = U'CJ, (4-10) 


p 
przy czym fp = 1/Tp — częstotliwość przełączania układów. 

Przy niezbyt dużych częstotliwościach przełączania łączną wartość 
mocy zasilania P można przedstawić jako sumę mocy statycznej P, i mocy 
dynamicznej Pd. Na tej podstawie moc zasilania Pys układu asymetrycznego 
można określić zależnością 


—_ _U%_ U? 4, 
P, = ZR + USC, 2R (1-2RC/,) = P,(1+-2RCf,) (4-11) 


as 


a moc zasilania Ps układu symetrycznego zależnością 
P,= U*CH, = P,2RCf, (4-12) 

przy czym Py, — moc Średnia statyczna układu asymetrycznego. 

Przybliżone liniowe zależności mocy zasilania od częstotliwości przed- 
stawiono na rys. 4-37, w postaci znormalizowanej. Na wykresach zaznaczono 
również ograniczenia maksymalnej częstotliwości powtarzania. Przyjęto, ze 
względu na ustalanie się napięcia na pojemności, następujące określenie 
maksymalnej dopuszczalnej częstotliwości powtarzania 


EA: | 1 
fp max F G.. SBRE (4-13) 
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Przy fp = fpmax wartości maksymalne mocy ozbrdszknyGh w obu ukła- 
dach można określić następująco: 


Pasmax = 1,4Py (4-14) 
Psmax = 0,4Po (4-15) 


Charakterystyczny jest stosunek mocy maksymalnych 


_Pasmax_ _ 1,4 = 35 (4-16) 
P 0, 


smax 


Uogólniając uzyskane rezultaty, można stwierdzić, że: 

a) Moc statyczna jest główną wartością mocy rozpraszanej w układach 
przełączających asymetrycznych, gdyż przyrost mocy spowodowany stra- 
tami dynamicznymi jest stosunkowo nieznaczny (rzędu 40%). Z tego względu 
jakość układów asymetrycznych może być z uzasadnieniem oceniana na 
podstawie wartości energii określonej przez lloczyn mocy statycznej i czasu 
propagacji Pylpd. 

b) Główną wartością mocy zasilania w układach symetrycznych prze- 
ciwstawnych jest moc strat dynamicznych. Ocena jakości tych układów 
powinna być oparta na innej zasadzie niż układów asymetrycznych, np. na 
podstawie wartości energii rozpraszanej w ciągu jednego pełnego cyklu 
przełączenia. Wielkość ta, określająca jednocześnie nachylenie prostej przy- 
rostu mocy zasilania-przy wzroście częstotliwości przełączania (rys. 4-37), 
jest miarą jakości tej samej kategorii co iloczyn mocy statycznej i czasu. 
propagacji Potpd. 


Rys. 4-37. Przybliżone zależności mocy zasilania od 
częstotliwości przełączania, dla układu asymetryczne- 0 02 
go i układu symetrycznie przeciwstawnego (REfy max) 


c) Układy symetrycznie przeciwstawne odznaczają się małą mocą za-, 
silania w porównaniu z układami asymetrycznymi, co jest szczególnie wi- 
doczne w zakresie małych częstotliwości przełączania. Nawet przy najwięk- 
szych częstotliwościach powtarzania moc Pas jest ok. 3,5 raza większa od 
mocy Ps. Ma to podstawowe znaczenie w zagadnieniu zagęszczania elemen- 
tów układów scalonych. Zakładając, że jedynym ograniczeniem zagęszcze- 
nia elementów jest wartość mocy rozpraszanej na jednostkę powierzchni 
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układu, należy przyjąć, że gęstość maksymalna elementów układów syme- 
trycznych może być ok. 3,5 raza większa od gęstości maksymalnej elemen- 
tów układów asymetrycznych. W konsekwencji uważa się [14, 15], że w naj- 
bardziej obecnie rozwiniętych układach symetrycznie przeciwstawnych uni- 
polarnych ograniczenie zagęszczania elementów ze względu na wartość mocy 
rozpraszanej, praktycznie biorąc, nie występuje. Ze względu na tę konku- 
rencyjną zaletę układów unipolarnych (które odznaczają się również sze- 
regiem innych zalet), współcześnie rozwój bipolarnych układów logicznych 
przebiega pod hasłem poszukiwania nowych rozwiązań, umożliwiających 
ograniczenie mocy zasilania bez straty szybkości działania. * 

Obecnie konwencjonalne układy bipolarne (np. typu TFL) charaktery- 
zują się przeciętnymi wartościami mocy zasilania 10 mW i czasu propaga- 
cji 10 ns, tzn. przeciętna wartość iloczynu Pytpd jest ok, 100 pJ. Zbliżone 
parametry charakteryzują również typowe układy unipolarne, W opraco- 
waniu i wdrożeniu znajdują się jednak układy doskonalsze, o wartości 
iloczynu Pqtpd rzędu 1 pJ. Postęp w tej dziedzinie uzyskuje się częściowo 

" przez zastosowanie układów o obniżonych napięciach zasilających, ale głów- 
nie przez wykorzystanie nowych koncepcji układowych [16 do 20]. 


© 4.7.3.3, Stabilność dynamiczna układów logicznych. W złożonych systemach 
logicznych występują poważne problemy techniczne, związane z dużą liczbą 
połączeń, takich jak wspólne przewody mas, linie przesyłania sygnałów, 
linie zasilające, złącza itp. W połączeniach tych występują pasożytnicze 
sprzężenia galwaniczne, pojemnościowe i indukcyjne, umożliwiające prze- 
noszenie różnego rodzaju sygnałów zakłócających prawidłową pracę ukła- 
dów. Sygnały zakłócające są wytwarzane przez źródła zewnętrzne oraz we- 
wnętrzne, głównie w wyniku szybkich przełączeń i dużych chwilowych po- 
borów prądu w obwodach zasilających. Ponieważ połączenia mają charak- 
ter obwodów o stałych rozłożonych, przy szybkich przebiegach impulsowych 
powstają w nich odbicia i oscylacje. Sygnały te, łącznie z innymi zakłóce- 
niami, mogą powodować fałszywe przełączenia układów lub uniemożliwiać 
przełączenia prawidłowe. W szczególnych przypadkach sprzężenia pasożyt- 
nicze mogą doprowadzić do oscylacji o stałej amplitudzie, wskutek speł- 
nienia warunków generacji. 

Usuwanie skutków sprzężeń pasożytniczych polega przede wszystkim 
na usuwaniu samych sprzężeń, przy zastosowaniu właściwych połączeń mas, 
linii sygnałowych i zasilających oraz zastosowaniu układów filtrujących. 

Połączenia układów są wykonywane głównie techniką obwodów dru- 
kowanych, ale również są stosowane połączenia przewodowe, pary prze- 
wodów skręconych oraz linie paskowe i linie ekranowane współosiowe. 
Ogólną zasadą jest unikanie długich połączeń, zwłaszcza linii równoległych. 
Należy dążyć do stosowania możliwie dużych powierzchni mas oraz do 
przedzielania poszczególnych linii pasmami mas, przy ewentualnym wyko- 
rzystaniu druku dwustronnego. Połączenia z izolowanych przewodów dru- 
towych powinny być prowadzone bezpośrednio nad płaszczyzną masy. 


402 


Wobec stosunkowo dużych zmian prądów i małych impedancji chara- 
kterystycznych, szczególnie duże znaczenie ma właściwe połączenie linii prze- 
syłowych i końcówek uziemiających poszczególnych układów do masy, jak 
również wykonywanie możliwie dużej powierzchni przewodów mas, w celu 
uzyskania możliwie małych impedancji szeregowych przewodu masy. Przy- 
kład wytworzenia impulsu zakłócającego na impedancji szeregowej prze- 
wodu masy przedstawiono na rys. 4-38. Sygnał zakłócający powstaje wsku- 


Lec 


Linia przesylowa 


> » osie | 2) 


Impedancja szczątkowa przewodu masy 


Rys. 4-38. Generacja impulsu zakłócającego na impedancji przewodu masy 


tek przepływu wzdłuż przewodu masy prądu I, wynikającego z przełączenia 
układu 1, przy tym spadek napięcia na impedancji odcinka przewodu masy 
zostaje wprowadzony przez obwód wyjściowy układu 3 na wejście układu 4, 
powodując jego przełączenie. 

Przykład właściwego połączenia linii przesyłowej przedstawiono na rys. 
4-39. Przewód zewnętrzny linii współosiowej jest tu połączony również 
z przewodem zasilającym poprzez pojemności blokujące. Najbardziej istotną 
cechą tego połączenia jest dołączenie linii do masy i linii zasilającej bezpo- 
średnio przy końcówkach układu nadawczego i układu odbiorczego, wsku- 
tek czego zostały wyeliminowane spadki napięć na impedancjach szczątko- 
wych masy i linii zasilającej, pochodzące od prądów wejściowych linii prze- 
syłowej. 


Uec 


Rys. 4-39. Zalecany sposób połączenia li- 
nii przesyłowej 


W przypadku długich przewodów zasilających powinny być stosowane 
lokalne kondensatory blokujące, o typowych pojemnościach od 10 nF do 
50 uF, Kondensatory blokujące powinny odznaczać się małymi indukcyj- 

. nościami i rezystancjami własnymi, w celu skutecznego blokowania prze- 
biegów szybkozmiennych. 
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Linie zasilające można rozpatrywąć jako linie długie o pewnej chara- 
kterystycznej impedancji bądź jako obwody o charakterze indukcyjnym. Przy 
dużych i szybkich zmianach prądów zasilających, wskutek niezerowej im- 
pedancji linii zasilających, powstają oscylacyjne stany przejściowe. Oscy- 
lacyjne zmiany napięcia zasilającego mogą powodować fałszywe przełącze- 
nia, szczególnie w przypadku podłączenia niewykorzystanych wejść ukła- 
dów do zasilania, co jest typowe np. przy stosowaniu układów DTLi TTL. 
Przyjmując, że impedancja wewnętrzna linii zasilających jest bardzo duża, 
można szacunkowo wyznaczyć wartość pojemności kondensatora blokują- 
cego C na podstawie zależności 

YJ 
cz AU At (4-17) 
przy czym AI — zmiana impulsowa prądu zasilania; AU — dopuszczalna 
wartość zmiany napięcia zasilającego, jako zakłócenia; At — efektywny czas 
trwania zakłócenia. 

Np. przy AI = 50 mA, AU = 50 mV, Aż = 20 ns, wartość C 220 nF. 

Lokalne pojemności blokujące tworzą z rozłożonymi indukcyjnościami 
linii zasilającej rodzaj filtru dolnoprzepustowego. Skuteczność takiego filtru 
można zwiększyć przez włączenie dodatkowych indukcyjności skupionych, 
tworząc układy zasilania szeregowego lub równoległego, jak na rys. 4-40a, b. 
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Rys. 4-40. Obwody zasilania: a) układ szeregowy; b) układ równoległy; c) schemat 
zastępczy podstawowego ogniwa filtru zasilającego 


Zastosowanie indukcyjności należy jednak ograniczyć do przypadków ko- 
niecznie niezbędnych, gdyż w niektórych przypadkach mogą one zwiększyć 
amplitudę oscylacji w stanach przejściowych, wskutek zjawiska rezonansu 
z pojemnościami blokującymi. Dla uniknięcia oscylacji charakterystyka 
filtru powinna być typu aperiodycznego, co uzyskuje się m.in. przeż stoso- 
wanie indukcyjności niezbyt dużych, przy których dobroć ogniw filtru jest 
mniejsza od dobroci krytycznej. 
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Przyjmując np. schemat elementarnego ogniwa filtru jak na rys. 4-40c, 
można orientacyjnie dobrać indukcyjność L filtru na podstawie warunku 


L S-—- (4-18) 


Rezystancja R reprezentuje w tym schemacie zbiorczo pobór mocy stałej 
przez układy zasilane z danego ogniwa filtru, tj. może być określona jako 


R= ec (4-19) 
1 
przy czym I — wypadkowy prąd stały pobierany z ogniwa filtru. W zasa- 
dzie do obliczeń powinna być przyjęta najmniejsza możliwa wartość R. 
Np. przy UCC=5 V, I = 100 mA, wartość R=50 ©, tj. przy € =20 nFE 
indukcyjność ogniwa filtru powinna być nie większa niż 25 LH. 

Zakłócenia sygnałów mające charakter wielokrotnych odbić w liniach 
przesyłowych powstają i są istotne wówczas, gdy opóźnienie linii ma 
wartość zbliżoną lub większą od czasu trwania zboczy impulsów. Szkicową 
analizę graficzną odbić powstających przy połączeniu linią długą dwóch 
układów TTL przedstawiono na rys. 4-41. Analizą jest przeprowadzona na 
charakterystykach nieliniowych układów przy daleko posuniętej idealizacji, 
gdyż zakłada się skokowy charakter zmian sygnału oraz nie bierze się pod 
uwagę wpływu reaktancji wejściowych i wyjściowych obu układów. Nie- 
mniej jednak zasadniczy charakter odbić może być tą metodą określony. 
Rezultat analizy graficznej odbić sygnału w układzie z rys. 4-41 przedsta- 
wiono na rys. 4-42 w postaci przebiegów przejściowych po stronie nadaw- 
czej i odbiorczej linii, przy przełączaniu między stanami HiL. 

Całkowite usunięcie odbić w liniach przesyłowych jest trudne, ze wzglę- 
du na brak dopasowania. W większości przypadków wystarcza jedynie 
pewne zmniejszenie odbić za pomocą dodatkowych liniowych ewentualnie 
nieliniowych elementów, włączanych na wejściu lub wyjściu linii. Radykal- 
nym środkiem jest oczywiście odpowiednie skrócenie linii. 

Problem odbić w liniach przesyłowych jest szczegółowo rozważany 
w pracach [7, 21] w zastosowaniu do układów TTL. M.in. zaleca się sto- 
sować połączenia o długości nie przekraczającej 25 cm. Dodatkowo zaleca 
się stosowanie linii o kompromisowej wartości impedancji charakterystycz- 
nej ok. 100...150 ©. Przy liniach o większych impedancjach wzmagają się 
znacznie sprzężenia pojemnościowe. Linie o mniejszych impedancjach są 
również niewskazane, gdyż sterowanie ich wymaga dużych prądów, przy 
czym istotną rolę zaczyna odgrywać wpływ sprzężeń galwanicznych i sprzę- 
żeń indukcyjnych. 

Zapobieganie skłonnościom do trwałych oscylacji relaksacyjnych polega 
również na usuwaniu szkodliwych sprzężeń zwrotnych, a ponadto na dosta- 
tecznie szybkim przełączaniu układów. Przy szybkim przełączaniu, na sku- 
tek opóźnień wewnętrznych i nieliniowości charakterystyk, pętla sprzęże- 
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Rys. 4-41, Analiza graficzna stanów przejściowych przy przełączaniu układu TTL: a) przełą- 
czanie ze stanu H do stanu L; b) przełączanie ze stanu L do stanu H (linia o z,7 100 ©) 
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Rys. 4-42. Przebiegi na wejściu i wyjściu linii przesyłowej, wg analizy przedstawio- 
nej na rys. 4-41: a) przełączanie ze stanu H do stanu L; b) przełączanie ze stanu Ł 
do stanu H 


nia zwrotnego otwiera się na krótko i zostaje rozwarta przedtem, nim 
sygnał sprzężenia zwrotnego dotrze do wejścia układów. 

Określenie najmniejszych dopuszczalnych szybkości przełączania ukła- 
dów odbywa się w drodze doświadczalnej. Przykład układu badania sta- 
bilności trzech układów w pętli zamkniętej o sprzężeniu dodatnim przed- 
stawiono na rys. 4-43a. Najmniejsze dopuszczalne szybkości narastania 


Rys. 4-43, Stabilność trzech układów w zamkniętej pętli sprzężenia zwrotnego: a) 

układ badawczy; b) wykresy najmniejszych dopuszczalnych ze wzgłędu na generację 

szybkości przełączania; c) przykład przebiegów wyjściowych przy. powolnym przełą- 
" czaniu (układ scalony FCH191) 


407 


sygnału przełączającego, przy których w czasie przełączania nie powstają 
jeszcze oscylacje relaksacyjne, określa wykres na rys. 4-43b. Podobny układ 
badania stabilności czterech układów, w zamkniętej pętli o sprzężeniu ujem- 
nym, przedstawiono na rys. 4-44, W obu układach szkodliwe sprzężenie: 
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Rys. 4-44. Stabilność czterech układów w zamkniętej pętli sprzężenia zwrotnego: 
a) układ badawczy; b) wykresy najmniejszych dopuszczalnych ze względu na ge- 
nerację szybkości przełączania (układ scalony FCH191) 


zwrotne jest symulowane przez dobraną odpowiednio pojemność sprzęże- 
nia C. Zmieniając dobór i liczbę układów oraz rodzaj sprzężenia, można. 
badać stabilność dowolnej grupy układów w różnych warunkach pracy. 


4.8. Przegląd technik realizacji układów logicznych 


4.8.1, Układy diodowe (DL) 


Układy logiczne diodowe, zwane układami DL (ang. Diode Logic), stanowią: 
najprostsze realizacje układów AND i OR. 

Przykłady podstawowych układów DIL przedstawiono na rys. 4-45. 
W układzie a) zastosowano dodatnie napięcie zasilające, w związku z czym: 


Rys. 4-45. Układy DL typu AND i typu OR (konwencja dodatnia) 
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przy niskim potencjale wejściowym przewodzi przynajmniej jedna dioda 
i potencjał wyjścia jest w tym stanie również niski. Wysoki potencjał na 
wyjściu pojawi się wyłącznie wówczas, gdy na wszystkich wejściach wy- 
stąpią potencjały wysokie, Jeżeli część wejść jest na potencjale wysokim, 
a część na potencjale niskim, diody wejść o pótencjale wysokim są zatkane, 
a diody wejść o potencjale niskim przewodzą. Układ a) realizuje więc przy 
konwencji dodatniej funkcję AND (a przy konwencji ujemnej funkcję OR). 

Możliwe są zasadniczo trzy rodzaje pracy, zależnie od stosunku pozio- 
mów napięcia zasilającego U i poziomu stanu wysokiego UH: a) U<UH; 
b) U>Uyp; c) U = Uw. Ze względu na szybkość przełączania, najczęściej 
jest stosowany rodzaj b), a w układach scalonych również rodzaj c). 

W układzie z rys. 4-45b zastosowano ujemne napięcie zasilające i od- 
wrotne, niż w układzie z rys. 4-45a, połączenie diod wejściowych. W sta- 
nie niskiego potencjału na wszystkich wejściach przewodzą wszystkie diody 
i potencjał wyjściowy jest niski. Zmiana potencjału z niskiego na wysoki, 
dokonana choćby na jednym tylko wejściu, powoduje przejście wyjścia 
również na potencjał wysoki, przy tym pozostałe diody zostają zatkane. 
Układ b) realizuje więc przy konwencji dodatniej funkcję OR (a przy kon- 
wencji ujemnej funkcję AND). 

Szybkość przełączania układów DL przy zastosowaniu szybkich diod 
zależy głównie od wypadkowej pojemności Co obciążającej wyjście oraz od 
wartości prądu ładującego tę pojemność, określonej głównie stosunkiem 
U/R. . 


Przebieg przełączania układu AND, przy założeniu skokowej zmiany 
napięcia sterującego między poziomami Up i Ur oraz wyłącznie pojemno- 
ściowego obciążenia, przedstawiono na rys. 4-46. Przy włączaniu diody są 


N 
T N=U-FigoR 
0 „ima - mat ke <_2 


Rys. 4-46. Przebieg napięcia wyjściowego Rys. 4-47. Przebieg napięcia wyjściowego 
przy przełączaniu skokowym układu AND przy przełączaniu skokowym układu OR 


zatkane, co powoduje ładowanie wypadkowej pojemności Co ze źródła U 
przez rezystancję R. Napięcie wyjściowe dąży do poziomu asymptotyczne- 
go U+FIpoR. W toku ładowania pojemności następuje otwarcie diod i usta- 
lenie napięcia wyjściowego na poziomie wyższym od poziomu wejściowego 
UH o wartość spadku napięcia Ur na przewodzącej diodzie. Czas narasta- 
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nia tn, określony dla poziomów 0,1 i 0,9 względnego przyrostu napięcia, może 
być przy U > Up > Ur określony następująco: 


Ug— Ur 
U—U;,-U 
W układzie AND z rys. 4-45a źródła mena muszą absorbować prądy 
wypływające z wejść. Wartość maksymalną prądu źródło absorbuje wów- 


czas, gdy jest jedynym źródłem utrzymującym układ w stanie niskim; prąd 
ten można określić zależnością 


AU 


tq = 0,BRC, — — m2 0,8RC, o. (4-20) 


(4-21) 


Korzystając z zależności (4-21) czas narastania tn można wyrazić przez war- 
tość maksymalną absorbowanego przez źródła prądu 


tn = 0,8RC, LT (4-22) 
we L 
Przedstawiony na rys. 4-46 przebieg opadania napięcia wyjściowego do- 
tyczy najbardziej niekorzystnego przypadku wyłączania układu przez tylko 
jedno wejście. Wejście to jest silnie obciążone prądem rozładowania pojem- 
ności obciążającej przez wypadkową rezystancję R”, o wartości ARTEROREJ 
przez rezystancje źródła Ry, diody Rp i rezystancję R 


R = RGĘ+FRp (4-23) 
R-RytRp 

Czas opadania wykładniczego napięcia od poziomu względnego 0,9 do po- 

ziomu 0,1 


t, £2,2R'C, (4-24) 


W podobny sposób i przy analogicznych założeniach, przedstawiono na 
rys. 4-47 przełączanie układu OR z rys, 4-45b. Różnice między układami 
AND i OR są niewielkie i wynikają głównie z odmiennej polaryzacji syg- 
nału Up i napięcia zasilającego U. Czas narastania w układzie OR jest naj- 
dłuższy przy włączaniu układu tylko przez jedno wejście i wynosi 


tp £2,2R'Co (4-25) 
Przy wyłączaniu układu zachodzi ograniczanie napięcia na poziomie 


UL—Up na skutek otwarcia diod. Przybliżoną wartość czasu opadania można 
określić zależnością 


DzU 
to R 0 BRCy > —— 200,80, A (4-26) 
U+Uy—Up IueH 
przy czym 
U+Uy-U 
LH = 3 " (4-27) 
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— wartość maksymalna prądu absorbowanego przez źródło sterujące układ 
OR (w stanie wysokim). 

Jak już wspomniano w p. 4.7.2.1, układy diodowe nie spełniają warunku 
odpowiedniości, gdyż ze względu na brak elementu o właściwościach wzmac- 
niacza, charakterystyki przejściowe statyczne układów DL nie mają od- 
cinka o nachyleniu większym od jedności. W układach DL następuje prze- 
sunięcie sygnału napięciowego o wartość spadku napięcia na przewodzącej 
diodzie, przy tym następuje strata wartości zmian prądu wyjściowego 
w stosunku do zmian prądu wejściowego. Strata sygnału prądowego jest 
spowodowana występowaniem rezystancji poprzecznych R, bocznikujących 
tor sygnału, oraz prądami zwrotnymi diod. Z tych powodów łączenie ukła- 
dów DL w długie łańcuchy jest możliwe jedynie przy ich przedzieleniu in- 
nymi układami, wnoszącymi wzmocnienie i umożliwiającymi regenerację 
poziomów nominalnych sygnału. 

W obecnej praktyce układy DL są stosowane głównie jako obwody po- 
mocnicze, np. w technice układów DTL. Niektóre typowe połączenia dwu- 
stopniowe i trójstopniowe układów DL przedstawiono na rys. 4-48. 


XętXątkz 
R 


-h 


- 


Rys. 4-48. Przykłady złożonych układów DL: a) układ dwustopniowy AND-OR; b) 
układ trójstopniowy OR-AND-OR; c) układ dwustopniowy OR-OR o dwóch wyj- 
ściach ; 


Pomimo swojej prostoty, układy DL nastręczają znaczne trudności przy 
stosowaniu i projektowaniu. Trudności wynikają głównie z „przezroczysto- 
ści” układu, objawiającej się bezpośrednią wzajemną zależnością poziomów 
napięcia na wejściu i wyjściu oraz dużą zależnością obu tych napięć od 
warunków sterowania i obciążenia. W związku z tym przy projektowaniu 
nawet prostych układów należy uwzględniać dużą liczbę silnych warunków 
i powiązań, niejednokrotnie wzajemnie sprzecznych i w zasadniczy sposób 
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utrudniających projektowanie. Często uzyskanie pozytywnego kompromi- 
sowego rozwiązania jest w ogóle niemożliwe, pomimo pozornie niewygóro- 
wanych założeń technicznych. W takiej sytuacji korzysta się często z róż- 
nych metod uproszczonego projektowania, uwzględniających częściowo i tyl- 
ko niektóre ważniejsze wymagania stawiane tym układom. 

Ponieważ projektowanie układów logicznych, a szczególnie układów DL, 
straciło swe dawne znaczenie, poniżej zostanie przedstawiona analiza i przy- 
kład obliczeń tylko jednego układu, typu dwustopniowgeo AND-OR przed- 
stawionego na rys. 4-48a. Zakres analizy i projektowania zostanie przy tym 
ograniczony do podstawowych zagadnień statycznych. 

Przy analizie i projektowaniu układu typu przedstawionego na rys. 
4-48a poszukuje się ograniczeń, nakładanych przez warunki techniczne na 
rezystancję RA układu AND i rezystancję R, układu OR. Ograniczenia te 
są związane z tolerancjami poziomów napięć sygnału, zakresami prądów 
emitowanych i absorbowanych na wejściu i wyjściu oraz z parametrami źró- 
deł zasilania, źródeł sterujących, obciążenia i danymi diod. 

Ograniczenie wartości R4 od strony dużych wartości może być powią- 
zane z wartością maksymalną prądu emitowanego do obciążenia w stanie 
wysokim oraz z wartością rezystancji Ry. Stosując analizę metodą najgor- 
szego przypadku, można najbardziej niekorzystne warunki emisji prądu 


a) p+la b) ę DA 
R 


(F-1) 
|7 (F-1)lpo 


Rys. 4-49. Schematy zastępcze ukła- 
du diodowego AND-OR typu przed- 
stawionego na ryS. 4-48a, dla najnie- 
korzystniejszych przypadków: a) emi- 
sji prądu wyjściowego; b) absorpcji 
prądu wejściowego przez źródło ste- 
rujące; c) absorpcji prądu  wyj- 
ściowego 


Up 


w stanie wysokim układu przedstawić jak na rys. 4-49a. Z przedstawione- 
go schematu cząstkowego wynika warunek 


= = BLWH (4-28) 
Ry R, 4 
który może być przedstawiony w postaci 
zt U„-UZ—U 
RRC (4-29) 
ro ,. Uutlo 
wyH' R 
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Ograniczenie R4 od strony małych wartości wynika z ograniczenia ma- 
ksymalnego prądu absorbowanego przez źródło, co jest zobrazowane dla naj- 
bardziej niekorzystnego przypadku na rys. 4-49b. 

W celu ograniczenia prądu absorbowanego przez.źródło w stanie niskim 
należy spełnić warunek 


U,—Uz-U SNEM 
AE +FlpyL Ie (4-30) 
Rą 
który można przekształcić w warunek 
U4—Up—U 
Ry> —A—=- (4-31) 
Twe L=Flp 


Ze względu na absorpcję prądu z obciążenia, występuje ograniczenie 
wartości maksymalnej R,. Najbardziej niekorzystne warunki absorpcji, 
o której zakłada się, że występuje w stanie niskim, przedstawia schemat 
cząstkowy na rys. 4-49c. Powinien być spełniony warunek zadowalającej 
absorpcji 


U, +U, = : 
0 ZI „L (4-32) 
R, 
który jest warunkiem na KB, 
ł 
R U,+U 
RE (4-33) 
wyL 


Przebieg obliczeń układu AND-OR przedstawiono w poniższym przy- 
kładzie obliczeniowym. 


Przykład 4.1. Wyznaczyć rezystancje układu AND-OR przedstawionego na 
rys. 4-48a, przy założonych wartościach: UA =U,=]12 V +5%, Ug =3..5 V, 
UL=0..0,7 V, Ive L Ś8 MA, IyyL=0..1,6 mA, IvpyH=0..0,5 mA, Ur= 
= 0,5...0,7 V, Ip Ś1 HA. 

1. Określa się związek między R4 i Ry, z warunku maksymalnej emisji 
(4-29) 


R z_ Ua-Ur=Un 11,4—0,7—5 5,7 
so U„+U, 5+126 411,6 
AA UnU. 0,5 - 10-34 2-50 0,5 + 1073 —27- 
wyH RB, 7) Bo 


Wykres Ra(R,) zamieszczono na rys. 4-50. 
2. Wyznacza się dolną wartość RĄ z warunku absorpcji prądu przez 
Źródło sterujące (4-31) 


pa = sę =ę 1,5 kQ 
1..-Fipo 8-1075—2-10 


we 


R,> U4-Up—UL 12,6—0,5—0_ 


Poziom dolny R4 zaznaczono na rys. 4-50. 


413 


3. Wyznacza się największą wartość R, z warunku absorpcji prądu na 
wyjściu (4-33) | 


Rzetii „SFA O gz5 
= W 1,6-10-3 
wyL * 


Górną wartość R, zaznaczono linią pionową na wykresie z rys. 4-50. 


Rys. 4-50, Wykresy zależności granicznych 


m na rezystancje R, R, w przykładzie 4.2 
Mo 12kR » 


4, Na podstawie wykresów z rys. 4-50 wybiera się wartości: R, = 8 kQ 
£10%, R4ĄF1,7 kQ £10%, z dozwolonego pola wartości Ry, R4 ograniczo- 
nego obwodem figury ABC. 


4.8.2. Układy tranzystorowe o bezpośrednim sprzężeniu (DCTL) 
Układy logiczne tranzystorowe są najczęściej układami typu NOR lub typu 
NAND, co wynika z możliwości realizacji negacji za pomocą tranzystora 
w układzie odwracającym fazę sygnału. 

Jedną z wcześniejszych postaci układów tranzystorowych są układy 
o bezpośrednim sprzężeniu, zwane w skrócie układami DCTL (ang. Direct- 
-Coupled Transistor Logic). W tych układach kolektor poprzedniego stop- 
nia jest bezpośrednio połączony z bazą stopnia następnego, jak to przed- 
stawiono na rys. 4-5la. Zatkanie tranzystora przy sprzężeniu bezpośrednim 
jest możliwe dzięki nasyceniu tranzystora poprzedniego, gdyż typowe war- 
tości napięcia nasycenia UCcEs są znacznie mniejsze od wartości progowej 
napięcia bazy, przy której zaczyna się przewodzenie tranzystora (np. 
UCES 0,1 V, UBEp 0,7 V w przypadku tranzystorów krzemowych). 


Przewodzenie tranzystora przy sprzężeniu bezpośrednim następuje na 
skutek sterowania bazy ze źródła zasilającego przez rezystor kolektorowy 
Rec, przy zatkanym tranzystorze poprzedzającym. Napięcie na kolektorze 
tranzystora zatkanego jest więc równe napięciu UBEpP tranzystora przewo- 
dzącego (punkt Q na rys. 4-51b). 

Współpracę dwóch tranzystorów sprzężonych bezpośrednio ilustruje 
charakterystyka robocza przedstawiona na rys. 4-51b. Prąd i; płynący przez 
rezystor Re, jest sumą prądu kolektorowego żę i prądu bazy ibs. Na skutek 
obciążenia kolektora prądem bazy następnego tranzystora, wypadkowa cha- 
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rakterystyka robocza jest nieliniowa, a zakres zmian napięcia ogranicza się 
do zakresu napięć UCEs, UBEP. 

Dla układów DCTL charakterystyczne są małe wartości napięć zasila- 
jących Ucc (np. 3 V). Podwyższenie napięcia Ucc w tych układach nie po- 
woduje zwiększenia poziomów napięć sterujących ze względu na poziomu- 
jące działanie bazy. 


Q) 4) 


FUęc 


Rys. 4-51. Układ DCTL: a) połączenie podstawowe; b) charakterystyka robocza 


W systemie DCTL są zwykle budowane równoległe układy NOR, typu 
przedstawionego na rys. 4-52a, rzadziej natomiast układy szeregowe NAND 
przedstawione na rys. 4-52b, ze względu na trudności sterowania wielopo- 
ziomowego. Działanie układu NOR polega na takim dobraniu rezystora Re 
i napięcia Ucc, aby było możliwe nasycenie już przy przewodzeniu jednego 
tranzystora. 


a) 


We M 


z 


I 
I 
©: 


Rys. 4-52. Układy DCTL: a) układ NOR; b) układ NAND 
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Tworzenie systemu rozgałęzionego DCTL przedstawiono na rys. 4-583. 

W systemie rozgałęzionym układ NOR steruje N równolegle połączonych 

wejść tranzystorów wchodzących w skłąd innych układów NOR, przy czym 

. rezystory Rec powinny być tak dobrane, aby było możliwe jednoczesne na- 
sycenie równoległych układów obciążających. : 


Flze +Uzc 


We1 


We 2 


1 
| 
i L 
We M ad Wy M 


Rys. 4-53. Układ rozgałęziony DCTL 


Układy DCTL są stosunkowo szybkie i pobierają małą moc zasilania. 
Ich zasadniczą wadą jest mały margines zakłóceń oraz trudności wynika- 
jące z nierównomiernego rozpływu prądu między bazy tranzystorów obcią- 
żających., 

Zagadnienie nierównomierności rozpływu prądów przedstawiono na 
rys. 4-54, na przykładzie sterowania równoległego dwóch tranzystorów Tę 
i T3z z kolektora tranzystora Ty. Napięcie dla stanu wysokiego jest w tym 
układzie wyznaczone przez punkt Q przecięcia charakterystyki liniowej 
źródła zasilającego o nachyleniu Rę z wypadkową charakterystyką obcią- 


Rys. 4-54. Rozpływ prądów w układzie rozgałęzionym DCTL 


żenia wynikającą z dodania charakterystyk prądu wejściowego tranzysto- 
rów Tę i Tą. Ponieważ charakterystyki wejściowe obu tranzystorów są róż- 
ne, prądy wpływające do baz różnią się, niekiedy dość znacznie, co może 
utrudniać nasycenie tranzystora o większym napięciu UBEP. 

Można dążyć do wyrównanią rozpływu prądów przez włączenie do baz 
tranzystorów szeregowych rezystancji. Tego rodzaju układy zostały po- 
czątkowo nazwane układami DCTL skompensowanymi, obecnie jednak po- 
wszechnie nazywa się je układami RTL, jakkolwiek początkowo również 
ta nazwa była nadana układom innego typu. 


4.8.3, Układy rezystorowo-tranzystorowe (TRL, RTL, RCTL) 


'We wczesnej fazie rozwoju układów logicznych stosowano szeroko układy 
rezystorowo-tranzystorowe oparte na inwerterze wielowejściowym, przed- 
stawionym na rys. 4-55. Istotną wówczas zaletą tego układu, realizującego 
funkcję NOR, było wykorzystanie tylko jednego tranzystora. Obecnie ukła- 
dy inwerterów wielowejściowych są stosowane rzadko i wyłącznie w tech- 
nice dyskretnej. W technice scalonej inwertery tego typu nie są wykony- 
wane, ze względu na takie ich wady jak: konieczność stosowania wąskich 


— Uga 
Rys. 4-55. Układ rezystorowo-tranzy- 4 r 
storowy oparty na inwerterze wielo- U 1 2 3 4 V$ 
wejściowym z pojedynczym tranzy- Rys. 4-57. Charakterystyki przejścio- 
storem (TRL) we układu RTL 
+Uec 
1 
ż o 2 
Wy 
R Ty R U) —» 
0 
He M | ke 2 N 
[e R: Ą 2 
1 
8—Ugg 
Rys. 4-56. Układ rezystorowo-tranzystorowy oparty na układach skompensowanych 
DCTL (RTL) 
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tolerancji na rezystory, mały margines zakłóceń, mała szybkość przełącza- 
nia i stosowanie oddzielnego źródła napięcia w obwodzie bazy. 

Dla odróżnienia od innych układów rezystorowo-tranzystorowych, in- 
wertery typu przedstawionego na rys. 4-55 są w niektórych publikacjach 
(acz niekonsekwentnie) nazywane układami TRL. 

Współczesne układy rezystorowo-tranzystorowe, nazywane układami 
RTL (ang. Resistor-Transistor Logic), wywodzą się od układów DCTL typu 
skompensowanego (rys. 4-56). Podobnie jak w układach DCTL, z każdym 
wejściem jest połączony oddzielny tranzystor układu. Dzięki zastosowaniu 
rezystorów w bazach, charakterystyki wejściowe oddzielnych inwerterów 
są w dużym stopniu wyrównane, co umożliwia właściwe nasycanie się tran- 
zystorów układu pomimo znacznych nawet różnic pomiędzy ich charaktery- 
stykami wejściowymi. Ujemną stroną zastosowania rezystorów w obwodach 
baz jest pewne zwiększenie strefy przejściowej w charakterystykach ukła- 
du (rys. 4-57), 

W układach RTL niemal z reguły nie stosuje się dodatkowego Źródła 
napięcia zatykającego w obwodzie bazy, gdyż przy połączeniu kaskadowym 
układów jest możliwe utrzymanie tranzystora w stanie zatkania wyłącznie 
dzięki temu, że w stanie nasycenia napięcie UcEs jest co najmniej kilka- 
krotnie mniejsze od napięcia UBEp charakteryzującego stan przewodzenia. 

Ze względu na prostotę, układy RTL są najtańszymi układami w rodzi- 
nie układów logicznych bipolarnych. Ich zasadniczą wadą jest stosunkowo 
niewielka wartość współczynnika rozgałęzienia N na wyjściu oraz mały mar- 
gines zakłóceń stanu niskiego NML, Praktyczny zakres marginesów zakłó- 
ceń układu RTL, przy różnych obciążeniach N, przedstawiono na rys. 4-57. 

Analizę i projektowanie układów RTL przeprowadza się metodą naj- 
gorszego przypadku. Można w tym celu rozważyć przedstawiony na rys. 4-58 
fragment układu RTL, zawierający M inwerterów o połączonych kolekto- 
rach, sterujących N wejść identycznych układów połączonych równolegle. 


M t+U0c 2 
—równoleglych N=ró 
kolektorów ż, r wa” 


MH — 


| Le 


Rys. 4-58. Schemat do analizy układu RTL metodą najgorszego przypadku 
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W układzie wyróżniono zatkany tranzystor Ty oraz nasycone tranzystory Tę 
i.Ts, obrazując najniekorzystniejsze warunki ich pracy przez uwzględnienie 
najbardziej niekorzystnych wartości napięć, rezystancji i parametrów tran- 
zystorów. W układzie występują rezystancje R. i Ry. Kresy górne i kresy 
dolne wielkości zostały oznaczone kreskami u góry i u dołu oznaczenia 
wielkości. 

Najbardziej krytyczne warunki dla zatkania tranzystora obrazuje ob- 
wód bazy tranzystora Ty, gdzie występuje największe napięcie nasycenia 
UcEs tranzystora poprzedzającego, największa wartość rezystancji Ry oraz 
najmniejszy prąd bazy lpz tranzystora zatkanego. Aby napięcie na bazie 
tranzystora nie przekroczyło zadanej górnej granicy UBEz, powinien być 
spełniony graniczny warunek 


e UpĘz-U 
R,< _—BEZ__*CES_ (4-34) 
— Igz 
Przy określaniu warunku (4-34) przyjęto, że prąd bazy lgz Wpływa do 
tranzystora. W rzeczywistości na granicy obszarów zatkania i przewodzenia 
prąd bazy zmienia znak (rys. 4-59) i może być zarówno dodatni jak i ujem- 


Rys. 4-59, Oznaczenie napięć i prądów na 
granicy zatkania i przewodzenia tranzystora 


ny. Dodatkowo należy uwzględnić, że wartość prądu bazy zmienia się znacz- 
nie pod wpływem temperatury, zachodzi również przesunięcie punktu war- 
tości zerowej tego prądu. Dlatego celowe jest przyjęcie określenia wartości 
górnej rezystancji bazy według najbardziej niekorzystnej wartości prądu 
bazy, tj. przy 


Ipz = — Io (4-35) 


co powoduje przekształcenie warunku (4-34) w postać 


e Ugrz—Ucz 
R, z — BEZ _—CES_ (4-36) 
Ic 
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Przy wyznaczaniu wartości napięć zatykających bazy występuje pew- 
na dowolność, stosunkowo jednak nieduża, gdyż zakres wartości UBEz jest 
w tym przykładzie dość wąski. Największa wartość napięcia zatkania po- 
winna z dostatecznym marginesem spełniać oczywiste warunki: 


Upez <UBEp (4-37) 
U Bez > Uczs (4-38) 


Warunki przewodzenia w nasyceniu najbardziej niekorzystne obrazuje 
przewodzenie tranzystora T., który powinien być nasycony jednocześnie 
z pozostałymi (N—1) tranzystorami o równolegle połączonych wejściach. 
'Nasycenie tego tranzystora jest utrudnione zarówno ze względu na warunki 
zasilania w obwodzie kolektora jak i ze względu na warunki sterowania 
w obwodzie bazy. 

Największe i najmniejsze wartości prądu kolektora tranzystora T's moż- 
na określić następująco (przy braku obciążenia, co jest przypadkiem naj- 
mniej korzystnym): 


A Ucc—Uce 
lęg = aS takć (4-39) 
ze. 
Ucc-U 
les = sca CES (4-40) 
Re 


Związki te są wykorzystywane przy wyznaczaniu rezystancji Re, jak 
również przy wyznaczaniu najmniejszej dopuszczalnej wartości prądu ba- 
Zy Ips, przy której powinno nastąpić nasycenie tranzystora nawet przy Is = 
== lcs- Wartość prądu Igs można wyznaczyć następująco: 

=K les 4-41 
lIps=Kr—g- (4-41) 
przy czym: Kp — najmniejszy wymagany współczynnik przesterowania; 
B — najmniejsza wartość wzmocnienia prądowego tranzystorów. 

Najtrudniejsze warunki nasycenia tranzystorów są wówczas, gdy we 
wspólnej części obwodów baz występują wartości Ugo, Re, Icz. Istotne 
znaczenie ma nierównomierność rozpływu prądów, wynikająca z różnic war- 
tości Ry i UBEp w oddzielnych obwodach. Prąd bazy tranzystora Tą jest naj- 
mniejszy wówczas, gdy w obwodzie bazy tranzystora T> występują wartości 
KR, i UBEP, a w obwodach baz wszystkich pozostałych (N —1) tranzystorów 
wartości R, i Uggp. Łączną wartość prądu baz pozostałych (N—1) tranzysto- 
rów można wyznaczyć następująco: 


_UBep— Upep + IpsP, (N-1) (4-42) 
R 


przy czymI gs — najmniejszy prąd bazy tranzystora Ty. 
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Na podstawie schematu z rys. 4-58 można wyznaczyć prąd bazy tran- 
zystora Te następującą zależnością: 


a z, Ugęp=Uppp+lgsR| = 
Uge=R,| Miz m 0-1 |- Ugo 


Ryt Re 


Ips © 


(4-43) 
Zakładając, że wartość Ips jest już znana (może ona być określona z za- 
leżności (4-41)) oraz stosując następujące określenia górnych i dolnych okre- 
sów rezystancji Re: 
Ry z Ry(1+-05); R, = Ry(1 —Op) (4-44) 
przy czym ÓR — wartość współczynnika tolerancji rezystancji o nominalnej 
wartości Ry, zależność (4-43) można przedstawić w postaci wyrażającej za- 


leżność maksymalnej gwarantowanej liczby wyjść N od wartości nominal- 
nej rezystancji Ry, przy zadanej tolerancji ók. Zależność ta ma postać 


_Ucc=UBep=Ro(Micz+ Is) —Igs Ry(1+0p) 


= R. +1 (4-45) 
UBer—Usep |y It |g 
Ryd—óp) 755 1-8 | © 


N 


Typową zależność wartości N od rezystancji Ry i tolerancji ÓR przed- 
stawiono na rys. 4-60. Jak widać, istnieje pewna optymalna wartość R, 


ŚR=Q] max 74 


ÓRzQ2 Np 


Rys. 4-60. Zależność N(Ry, $R) W prZY- 


: Rb 
kładzie 4.2 05 1 Ż 


3 10 20 kść 50 


przy której wartość N jest maksymalna. Podane wykresy wartości N zo- 
stały obliczone w niżej zamieszczonym przykładzie obliczeniowym, który 
ilustruje uzyskane zależności. 


Przykład 4.2. Wyznaczyć rezystancje Re i Rp oraz współczynnik N układu 
NOR RTL, zakładając następujące wartości: napięcie zasilające UCC =5 V, 
tolerancja napięcia zasilającego dy = 0,1, pożądana tolerancja rezystancji 
ÓR= 0,1, maksymalny pobór prądu kolektora ICs = 1,5 mA, współczynnik 
przesterowania Kr = 2, liczbą wejść M = 4. 
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Dane tranzystorów: UBEp = 0,7 V, UBep ='0,5 V, UcEs = 0,15 V, UCcEs = 
= 0,05 V, UBEz = 0,3 V, Icz =5 nA, ICy= 1 KA, 8 = 30. 


Korzystając z (4-34) oblicza się ograniczenie wartości Ry wynikające 
z warunku zatkania tranzystora 


= Upzz—Uces 0,3 —0,15 
EGO: "107% 


0,15 + 10% = 150 kQ 
Ic 


Jak wynika z dalszych obliczeń, ostrzejsze ograniczenia wartości Rp 
wynikają z warunków przewodzenia tranzystora, co jest typowe. 
2. Na podstawie (4-39) oblicza się wartość Re 


SNS) 
R.= -UCC_ŚCES__ 5,5—0,08_ zg kQ 


IGs 
Przyjmując obliczoną wartość R. i tolerancję ÓR= 0,1, oblicza się no- 
minalną wartość Re oraz wartość Re: 


R 
Re cza) STÓ =ą 3,63__ 


1-58 1-01 


=4,03 kQ 


R. I R.A+0p) = 4,03(1+0,1) = 4,43 kQ 


3. Najmniejsza wartość prądu kolektora (przy braku obciążenia) może 
być wyznaczona na podstawie (4-40) 


Ucc—UcEs 4,5—0,15 
R. 4,43 


lęg== = 0,98 mA 


4. Oblicza się najmniejszą dopuszczalną wartość prądu bazy według 
zależności (4-41) 


=2-b5_ — 0,1 mA 
30 


1cs 
Igs = Kp 5 


5. Na podstawie zadanych i obliczonych wartości wyznacza się według 
(4-45) zależność między wartością N a nominalną rezystancją Ry o zadanej 
tolerancji p = 0,1 


_Ucc—UBgp=Re(MIcz-+ Ips) — Ips Ry(1--0p) 


N = +1 = 
UBep— UBEp saż Eg 
zm ZZ Is 7 LZ 
Ryl—óg) FB 1m0p 
4,5—0,7—443(4 -0,005-+(0,D—0,1-RG+0,1) 29,7— Ry 
- 0,7—0,5 | +01 | 492, 99% 
|-EĄ=GD WOTEGE | Ś* PERSRY,. 


6. Wykres wartości N przy ÓR= (0,1 zamieszczono na rys. 4-60. Wybie- 
rając wartość nominalną Rę w pobliżu maksimum N, np. Ry = 7 kQ 10%, 
uzyskuje się maksymalną gwarantowaną liczbę wyjść Nmax = 4. 
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Jeżeli przyjąć większą tolerancję p = 0,2 (wyłącznie dla rezystancji Rb), 
zależność N(Ry) przyjmuje postać 


Wykres tej zależności jest również zamieszczony na rys. 4-60. Jak nale- 
żało się spodziewać, rozszerzenie tolerancji powoduje zmniejszenie gwaran- 
towanej wartości Nmax. Przy ÓR = 0,2 (tylko dla rezystancji Ke) Ninax "3. 


Przy wyznaczaniu wartości Rp w ogólnym przypadku należy uwzględ- 
niać takie parametry układu jak: szybkość przełączania i marginesy za- 
kłóceń, co wymaga przeprowadzenia dodatkowych obliczeń. Do wyznaczenia 
marginesów zakłóceń należy m.in. wykreślić charakterystyki przejściowe 
przy różnych warunkach zasiłania i obciążenia, uwzględniając najbardziej 
niekorzystne rozrzuty parametrów układu. 

Odmianą układów rezystorowo-tranzystorowych są układy RCTL (ang. 
Resistor-Capacitor-Transistor Logic), w których stosuje się tzw. pojemność 
przyspieszającą w obwodzie bazy. Przykład układu RCTL przedstawiono na 
rys. 4-61. Zastosowanie pojemności przyspieszającej ma na celu zwiększenie 


+Uęc 


Rys. 4-61. Układ NOR typu RCTL 


szybkości przełączania na skutek powiększenia dynamicznego przesterowa- 
nia tranzystora w czasie stanów przejściowych. Istotne zwiększenie szyb- 
kości jest jednak możliwe tylko w tych przypadkach, gdy układ sterujący 
może wydatkować znacznie większy chwilowy prąd niż w stanie statycz- 
nym, co m.in. wymaga zwiększenia stopnia nasycenia i zmniejszenia rezy- 
stancji kolektorowych tranzystorów sterujących. W praktyce więc zwiększe- 
nie szybkości przełączania jest okupione pogorszeniem innych parametrów 
układu i zysk ze stosowania pojemności przyspieszających w wielu przy- 
padkach jest problematyczny. Należy zwrócić również uwagę na to, że za- 
stosowanie pojemności przyspieszających ułatwia przenuszenie się w ukła- 
dzie szybkich sygnałów zakłócających i z tego względu zastosowanie w zło- 
żonych systemach wyłącznie układów RCTL nie jest wskazane. 
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W praktyce pojemności przyspieszające stosuje się niemal wyłącznie 
przy realizacjach dyskretnych i tylko w szczególnych przypadkach przy 
realizacjach scalonych. 


4.8.4. Układy diodowo-tranzystorowe (DTL) 


Układy diodowo-tranzystorowe, zwane układami DTL (ang. Diode-Tran- 
sistor Logic), stanowią wyższą formę rozwojową układów logicznych. Układy 
te powstały z połączenia układu diodowego AND oraz inwertera tranzysto- 
rowego o bezpośrednim sprzężeniu, udoskonalonego przez zastosowanie 
w obwodzie bazy szeregowo załączonych diod podwyższających napięcie 
progowe charakterystyki przejściowej układu. 

Typowy układ DTL NAND wraz z charakterystyką przejściową przed- 
stawiono na rys. 4-64 wraz z charakterystyką przejściową (w zestawieniu 


U 


0 
Rys. 4-62. Układ DTL i jego charakterystyka przejściowa 


na potencjale niskim, diody wejściowe przewodzą i potencjał punktu 4 jest 
również niski. Ponieważ diody sprzęgające Ds;, Ds również przewodzą ze 
względu na działanie napięcia — UBB, na bazie tranzystora jest potencjał 
niższy od potencjału w punkcie A o wartość 2UF podwojonego spadku na- 
pięcia na pojedynczej przewodzącej diodzie. W tym stanie, jeżeli potencjały 
wyjściowe są bliskie zera, na bazie występuje w przybliżeniu napięcie —UF, 
powodujące skuteczne zatkanie tranzystora. 

„Przewodzenie tranzystora następuje wówczas, gdy wszystkie wejścia są 
na potencjale wysokim, Diody wejściowe zostają wówczas zatkane, co po- 
woduje tendencję do zwiększenia potencjału w punkcie A i na bazie tran- 
zystora. W rzeczywistości potencjały te zwiększają się stosunkowo nieznacz- 
nie, gdyż tranzystor zostaje wprowadzony w stan przewodzenia i ewentual- 
nie nasyca się, a napięcie na jego bazie stabilizuje się na poziomie UBsp. 

Przy łączeniu układów DTL istotne znaczenie ma zmiana charakteru 
wejść i wyjść. W stanach wysokim i niskim wejścia i wyjście są na prze- 
mian źródłami absorbującymi i źródłami emitującymi. Zagadnienie współ- 
pracy układów tego rodzaju przedstawiono w p. 4.7.2.3 (rys. 4-32 i rys. 4-33). 

Dość duży wpływ na właściwości układu mają diody sprzęgające, peł- 
niące funkcję źródeł napięciowych, przesuwających poziom progowy chara- 
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kterystyki przejściowej w celu zwiększenia marginesu zakłóceń stanu niskie- 
go. Z tego względu diody te powinny się odznaczać małą rezystancją szere- 
gową, umożliwiającą uzyskanie dużej stromości charakterystyki przejścio- 
wej i łatwe przesterowanie dynamiczne tranzystorów przy przełączaniu. 
W niektórych rozwiązaniach scalonych diody sprzęgające są wykonywane 
jako diody ładunkowe (o opóźnionym wyłączaniu), co korzystnie wpływa 
na skrócenie czasu wyłączania tranzystora nasyconego. 

W układach DTL wykonywanych w technice scalonej napięcie bazy UBB 
może nie być stosowane, co tylko nieznacznie wpływa na pogorszenie ich 


Upc=śVtsh | Urc=ŚV*:% 


T 


185k 


1850 Q 


Ę—— 


Rys. 4-63. Modyfikacje układów DTL 


właściwości. W realizacji scalonej stosuje się szereg modyfikacji, jak np. 
przedstawione na rys. 4-63a zastąpienie jednej z diod sprzęgających przez 
złącze emiterowe tranzystora Ty. Poniewaź wprowadzony do układu tran- 
zystor pracuje w układzie wtórnika emiterowego, polepsza to ogólne wa- 
runki sterowania układów, umożliwiając m.in. pewne zwiększenie rezy- 
stancji R. i redukcję mocy zasilania. 

W układzie przedstawionym na rys. 4-63b obie diody sprzęgające za- 
stąpiono tranzystorami. Stopień wyjściowy został ulepszony przez wpro- 
wadzenie wtórnika emiterowego Ty, sterowanego z inwertera T;. Układy 
tego typu są przeznaczane do pracy przy dużych obciążeniach (np. przy 
N me 25). 

Jest wytwarzany specjalny rodzaj układów diodowo-tranzystorowych, 
przeznaczony do pracy przy dużych zakłócających sygnałach i nazywany 
układami HTL (ang. High-Threshold Łogie), Przykład układu HTL przed- 
stawiono na rys, 4-64 wraz z charakterystyką przejściową (w zestawieniu 
z charakterystyką przejściową układu konwencjonalnego DTL), Dzięki za- 
stosowaniu diody Zenera i dużego napięcia zasilającego uzyskuje się wyjąt- 
kowo duże marginesy zakłóceń, ok. 6...7 V. 

Analiza i projektowanie układów DTL mogą być przeprowadzone me- 
todą najgorszego przypadku, na podstawie schematów cząstkowych przed- 
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Rys. 4-64. Układ DTL o zwiększonej odporności na zakłócenia (typu HTL) i jego 
charakterystyka przejściowa 


stawionych na rys. 4-65 i 4-66. Można rozważyć równolegle dwa przypad- 
ki — układ ze źródłem UBp oraz układ bez źródła UBB, typowy dla reali- 
zacji scalonych. Analiza obu tych układów różni się jedynie w częściach 
dotyczących warunku zatkania tranzystorów i przewodzenia diod sprzęga- 
jących. W układzie bez źródła UBB napięcie zatkania bazy nie może być 
ujemne, ze względu na mniejszy spadek napięcia na słabiej przewodzących 
diodach sprzęgających przy stanie niskim na wejściach. 


Rys. 4-65. Obwód bazy układu DTL przy: a) przewodzeniu tranzystora; b) przy za- 
tkaniu tranzystora 


Najmniej korzystne warunki sterowania tranzystora przewodzącego 
przedstawiono w układzie na rys. 4-65a, na podstawie którego można wy- 
znaczyć najmniejszą wartość prądu bazy Igs 


Ucct MIp,R,—2Up—Uppp _  UpepTUBB 
R, R, 


1Bs (4-46) 


Największą wartość prądu kolektora w nasyceniu Ics można obliczyć 


na podstawie schematu z rys. 4-66, zakładając N wyjść obciążonych iden- 
tycznie. Prąd kolektora zawiera składową płynącą przez rezystancję Re, 
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a oprócz tego składową prądów absorbowanych w stanie niskim z wejść 
układów obciążających, przy tym najmniej korzystne warunki są wówczas, 
gdy w każdym układzie obciążającym M-wejściowym pozostałe diody są za- 
tkane i dostarczają prądu (M—l)lpy. Na tej podstawie największy oczeki- 
wańy prąd kolektora można wyznaczyć następująco: 


= Urc—Ucz Ucc-Ucps-Up = 
Tey = —G0_CES zn] cc UcEs -+0-Dipy=g | 


(4-47) 


—c 


Rys. 4-66. Obwód wyjściowy układu DTL przy nasyceniu tranzystora 


Najmniejszy prąd IF płynący w stanie niskim przez diody sprzęgające 
w układzie ze źródłem UBB można obliczyć następująco (rys. 4-66): 
UcestUr=2UptUpg _= 


Ip = m —1lco (4-48) 
R, 


W układzie bez źródła Upg przewodzenie diod sprzęgających w stanie 
niskim na wejściu jest bardzo słabe i spadek napięcia 2U5 na tych diodach, 
zasilanych z wejścia sumą napięć UcEs+UF, jest zdecydowanie mniejszy 
od spadku napięcia ŻUs przy przewodzeniu diod w stanie wysokim, Najni- 
żej położony punkt pracy Q'” diod sprzęgających w stanie niskim na wejściu 
można dla tego przypadku wyznaczyć graficznie, jak to przedstawiono na 
rys. 4-67a. Prąd Ip odpowiada punktowi (” pracy zespołu dwóch diod w ob- 
wodzie z napięciem zasilającym Ucgst Up IcoR+ i rezystancją Ry. 

Przy wyznaczaniu prądu Ir w obu układach jest potrzebna znajomość 
wartości R., którą wyznaczą się osobno na podstawie warunku zatkania 
tranzystora. 
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Jak z powyższego opisu wynika, obliczanie wartości Ip jest dość kło- 
potliwe, dlatego z dobrym skutkiem można przyjąć w (4-47) skrajną wartość 
I,=0. 

-F 


b) kia 


Obszar rozrzutu 


Obszar rozrzutu 
charakterystyk —harakterystyk 


2uqg 7 

(Urest Up -Ieofe) (Uęes+Up—Ugez)=2UF- (Uęęs*0;) 

Rys. 4-67. Wyznaczenie najmniejszego (a) oraz największego (b) prądu diod sprzęga- 
jących układu DTL, w stanie niskim na wejściu 


Najmniejszy prąd bazy, określony zgodnie z (4-46), powinien zapewnić 
nasycenie tranzystora nawet przy największym prądzie kolektora Ics okreś- 
lonym przez (4-47) i przy najmniejszym wzmocnieniu. Stąd wynika waru- 
nek konieczny 


Ips2Kp cs (4-49) 
B 

Stan zatkania tranzystora przedstawiony na rys. 4-65b, W układzie ze 
Źródłem UB3 napięcie zatykające bazy UBEz może być zarówno ujemne 
jak i dodatnie, natomiast w układzie bez źródła UBB napięcie bazy może 
być tylko dodatnie, w związku z czym powinno być dostatecznie małe, aby 
tranzystor mógł być zatkany. Na tej podstawie wprowadza się ograniczenia 
wartości rezystancji Ry, przez którą płynie suma prądów Ir+-ICc,, w postaci 
warunku 


(p+1) R.—Upz LU ppz (4-50) 

Najtrudniejsze warunki dla zatkanią tranzystora są wówczas, gdy na- 
pięcie wejściowe i spadki napięć na diodach wejściowych są największe, tj. 
przy Uces, Ur. Zakładając, że napięcie bazy może być wówczas równe 


UBEz, wyznacza się najmniejszą dopuszczalną wartość 2U5 napięcia na dio- 
dach sprzęgających w tych warunkach 


ŻUĘ = UczstUp—Upzz (4-51) 
Po wyznaczeniu największego prądu ly zespołu diod sprzęgających, 


jaki może płynąć przy napięciu 2Uy' (rys. 4-67b, punkt Q”), oblicza się 
największą dopuszczalną wartość rezystancji Rs. Dla układu ze źródłem UBB 


Rz Uacz+Ugy 


Ę BEZ (4-52) 
Ik +1g, 
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zaś dla układu bez źródła UBB 
z Ugę 
FG BEZ 
Ip +1co 


Uzyskane zależności są niżej zilustrowane przykładem obliczeniowym. 


(4-53) 


Przykład 4.3. Obliczyć rezystancje R, R,, R oraz współczynnik N dla ukła- 
du NAND DTL jak na rys. 4-62a, przy Upg 70, zakładając: napięcie zasila- 
jące Ucc =5 V 50%, tolerancję rezystorów ÓR 50,1, UCES = 0,05...0,15 V, 
UBEZ Ś 0,35 V, UBEpP = 0,5..0,15 V, 82270, Kr>2, M=4 Icy=1IpmSŚ1 LA, 
UF=0,5..0,8 V oraz przyjmując, że są dane charakterystyki diod sprzęga- 
jących. 

1. Wyznacza się najmniejszy dopuszczalny spadek napięcia Up' na pod- 
stawie (4-51) 


U; = UcestUp=UBrz__ 0,1540,8—0,35 


=03V 
s 2 2 


2. Na podstawie charakterystyk diod sprzęgających oblicza się najwięk- 
szą wartość prądu I” diody, przy napięciu Up =0,3 V, np. I =20 LA. 
3. Wyznacza się wartość R; z warunku (4-53) 


ER Urz _ 03 
ly+lg, 20+1)107 


== 14,3 kQ 


Do dalszych obliczeń przyjmuje się wartość nominalną R = 12 kQ, tj. 
przy ÓR = 0,1, Rę = 13,2 kQ, R, = 10,8 

4. Wyznacza się zależności (4-46) i (4-47) przy IF == 0. Podstawiając war- 
ści prądów w mA, napięć w V i rezystancji w kQ oraz obliczając wartości 
rezystancji za pomocą współczynnika tolerancji; uzyskuje się: 


Woc”2Up—Ugrp UBep+Upp 


Igs= —— + MIpą— 
2BS R,(1--05) =Do R, 
nu _4,15—1,6—0,8 , 0-08 2,14 0,074 (4-46) 
EOT TNA t , s, 
R,(1-+0,1) 10,8 Ry 


I. - Fęc"Yess „y| _Ucc—Uczs— WF L(M-1DI 
GT” R.U-0p) R, —-5p) w 


a 5.25—0,08 w |= —0,05—05 , 4_ 1)10-:| = 
. Ry(1—0,1) 

= 8 pn(Ż S22_ 3, 107) (4-47) 
> R; 


5. Na podstawie (4-46), (4-47) i (4-49), przy f/Kr = 35, uzyskuje się po 


przekształceniach zależności (przy pominięciu prądu 3 HA, co jest dopusz- 
czalne przy R; < 100 kQ) 


75—5.22N 
5,8 

2,6 
* R 


c 


R; = 
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Z uzyskanej zależności wynika, że wartość maksymalna N 


Przy N= 10 oraz nominalnej rezystancji Re = 1,5 kQ, wartość R, = 4,2 kQ. 
Na wybór rezystancji Rc może wpływać dopuszczalna wartość prądu ICs. 
W danym przykładzie, przy N = 10, Rę= 1,5 kQ, Ry = 4,2 kQ, wartość ICS * 
sz 15,5 mA. 


4.8.5, Układy tranzystorowo-tranzystorowe (TTL, SCTTL, CTL) 
Najbardziej rozpowszechnionymi układami średniej skali integracji są 
obecnie układy tranzystorowo-tranzystorowe, zwane układami TTL lub 
"TEL (ang. Transistor-Transistor Logic). Są to układy stanowiące w istocie 
rozwinięcie układów DTL. | 
Zasadę budowy układu TTL przedstawia rys. 4-68. Zamiast zespołu 
diod wejściowych zastosowano na wejściu tranzystor wieloemiterowy. W sta- 
nie niskim na wejściach tranzystor wieloemiterowy działa w zasadzie iden- 


Rys. 4-68. Zasada pracy układów: a) TTL; b) DTL Rys. 4-69. Zastosowau 
nie zwiększonej rezy- 
stancji rozproszonej ba- 
zy ry Oraz diody paso= 
żytniczej D w celu ogra- 
niczenia wzmocnienia 

inwersyjnego 


tycznie jak zespół diod układu DTL, W stanie wysokim na wejściach tran- 
zystor wieloemiterowy jest spolaryzowany inwersyjnie. W celu ogranicze- 
nia prądu inwersyjnego wejść wartość prądowego wzmocnienia inwersyj- 
nego 8, tranzystora wejściowego powinna być dostatecznie mała (zwykle 
PI S0,05). Małą wartość 6, osiąga się głównie dzięki odpowiedniemu wy- 
dłużeniu obszaru bazy i zwiększeniu jej rezystancji rozproszonej rę, wsku” 
tek czego przy przewodzeniu inwersyjnym jest możliwe otwarcie diody pa- 
sożytniczej D, bocznikującej złącze kolektorowe i zapobiegającej emisji in- 
wersyjnej (rys. 4-69). Należy dodać, że działanie tej diody jest zbliżone do 
działania diody ładunkowej, tj. gromadzi ona duży ładunek w obszarze 
swojej bazy stanowiącej część obszaru kolektora tranzystora wieloemitero- 
wego. Wydłużony czas usuwania tego ładunku przy zmianie skokowej na- 
pięcia wejściowego wpływa korzystnie na szybkość przełączania pozostałej 
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części układu, dla której w tym czasie jest zrealizowane sterowanie zbli- 
żone do sterowania napięciowego. 

- Wytwarzane obecnie układy TTL odznaczają się rozbudowanym ukła- 
dem wyjściowym, umożliwiającym uzyskiwanie dużych obciążeń prądo- 
wych i małych czasów przełączania. Typowy układ TTL wraz z charaktery- 
styką przejściową przedstawiono na rys. 4-70. W obwodzie wyjściowym 
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Rys. 4-70. Układ podstawowy TTL typu NAND i jego charakterystyka przejściowa 
przy pracy bez obciążenia 


zastosowano połączenie kaskadowe tranzystorów T;, Ty sterowanych prze- 
ciwsobnie z tranzystora T», zwane wtórnikiem White'a lub wzmacniaczem 
„totem-pole”, Układ działa następująco. Przy zerowych napięciach na wszy- 
stkich wejściach złącza emiterowe tranzystora T;, przewodzą i na bazie wy- 
stępuje napięcie UBEP, tj. około 0,7 V. Przez rezystor R, płynie prąd okreś- 
Ucc—UBEP. 
1 
zystor Tą nie przewodzi i tranzystor wejściowy T; jest nasycony normalnie, 
przy zerowym prądzie kolektora. Wskutek nieprzewodzenia tranzystora T; 
nie przewodzi również tranzystor Ts, natomiast przewodzi tranzystor Ty, 
sterowany w układzie wtórnika emiterowego przez rezystor Rą ze źródła 
Ucc. Jest to stan wysoki na wyjściu i w tym stanie jest możliwa emisja 
dużego prądu, przez emiter T, i diodę D (rys. 4-71a). Dla ograniczenia prądu 
i zabezpieczenia tranzystora Ty zastosowano w obwodzie kolektora Ty małą 
rezystancję Ry. 

Typową charakterystykę układu TTL w stanie H przedstawiono na 
rys. 4-71b. Największe napięcie wyjściowe jest mniejsze od napięcia Ucc 
o sumę napięć złączowych UBgEp+UF tranzystorą T, i diody D oraz ewen- 
tualnie o spadek napięcia IB,Ra, i przy pracy bez obciążenia wynosi około 
3,6...3,8 V. 

Układ znajduje się w stanie wysokim na wyjściu, jeżeli chociaż jedno 
wejście znajduje się w stanie niskim. Jeżeli jedno wejście jest na potencjale 


lony ilorazem „który rozdziela się na wszystkie wejścia. Tran- 


431 


niskim, a pozostałe na potencjale wysokim, całkowity prąd z rezystora Ky 
płynie przez to jedno wejście. Źródło sterujące układ powinno ten prąd ab- 
sorbować, co nakłada odpowiednie ograniczenia na rezystancję wewnętrzną 
układu sterującego. 


a) 9 ge 4) Ą 
af 4 
3 


I | i R „ - 
D yS. 4-71. Charakterystyka wyj 

Wyk 0050 18 20 25mA0 | goiowa układu 'TTL. w stanie wy- 
BA sokim 


Przełączanie układu ze stanu wysokiego do stanu niskiego na wyjściu 
następuje przez podnoszenie potencjału wejściowego. Przy napięciu wejścio- 
wym około 0,7 V (punkt A na charakterystyce przejściowej z rys. 4-70b) 
odtyka się tranzystor Tę. Przy dalszym wzroście napięcia wejściowego tran- 
zystor Ts steruje tranzystor T, w kierunku zatkania, wskutek spadku na- 
pięcia na rezystorze Rę. Zmiany napięcia wyjściowego między punktami 4 
i B w stosunku do zmian napięcia wejściowego są określone głównie wzmoc- 
nieniem napięciowym tranzystora Tę, równym stosunkowi rezystancji Rę 
i R; (dla układu z rys. 4-10a ky 5—Re/R; =—1,6). W punkcie B charakte- 
rystyki zmiany napięcia wyjściowego są szybsze, gdyż na skutek spadku 
napięcia na rezystorze R; zaczyna przewodzić tranzystor T;, dla którego ob- 
ciążeniem dynamicznym jest tranzystor Ty i dioda D. Prowadzi to do szyb- 
kiego zatkania tranzystora Ty. Skuteczność zatkania Ty jest zwiększona 
dzięki zastosowaniu diody D, podnoszącej wypadkowe napięcie progowe 
otwarcia tranzystora Ty. 

W stanie niskim na wyjściu układ jest zdolny do absorbowania dużych 
prądów, dzięki głębokiemu nasyceniu tranzystora T;z, sterowanego z dzielni- 
ka Ry, Rą przez nasycony tranzystor Ty. Typową charakterystykę wyjściową 
układu TTL w stanie niskim przedstawiono na rys. 4-72b. Na rysunku tym 
nie pokazano przebiegu charakterystyki w zakresie ujemnych napięć, gdyż 
milcząco zakłada się, że przy prawidłowej eksploatacji układów rodziny TTL 
ujemne napięcia nie występują. Należy jednak wiedzieć, że w zakresie ujem- 
nych napięć prąd wyjściowy jest ujemny i po przekroczeniu napięcia ok. 
—0,7 V gwałtownie zwiększa się. Początkowo jest to prąd bazy tranzystora 
Ts, a przy większych napięciach prąd odblokowanej diody pasożytniczej, 
jaką tworzy obszar kolektora tranzystora T; do podłoża. 

Przebieg charakterystyki wejściowej układu TTL przedstawiono na 
rys. 4-73. Jest to charakterystyka zbliżona do charakterystyki układu DTL 
z rys. 4-33b. Punkt zerowego prądu wejściowego odpowiada przejściu tran- 


432 


zystora Ty do obszaru przewodzenia inwersyjnego. Maksymalny prąd inwer- 
syjny wejścią jest bardzo mały, rzędu kilkudziesięciu nA, wskutek czego 
ewentualne inwersyjne nasycenie się tranzystora T; na rezystancji źródła 
jest mało prawdopodobne, zwłaszcza przy sterowaniu z układów TTL. 


a) 


0 20 40 60  860mA100 


2 3 4 5 Y6 
Rys. 4-73. Charakterystyka wejściowa układu TTL 


Przy ujemnych napięciach wejściowych prąd wejściowy może gwałtow- 
nie wzrosnąć, wskutek odblokowania pasożytniczej diody, jaką tworzy ob- 
szar kolektorowy tranzystora wieloemiterowego w stosunku do podłoża. 
Wskutek odblokowania tej diody prąd pobierany przez kolektor tranzystora 
wieloemiterowego z podłoża nie jest ograniczany, co grozi możliwością 
uszkodzenia układu. 

W układach TTL ujemne napięcie wejściowe może być wytworzone je- 
dynie dynamicznie, wskutek oscylacyjnych przepięć przy szybkim przełącza- 
niu stosunkowo dużych prądów w obwodach linii przesyłowych i zasilają- 
cych (p. 4.7.3.2). Dla ułatwienia ograniczenia ewentualnych przepięć, wejścia 
niektórych umładów TTL są blokowane szybkimi diodami Schottky'ego, 
o małym napięciu przewodzenia (rys. 4-74a). 

Układy TTL tworzą kompletny system różnorodnych układów, ciągle 
ulepszanych i rozwijanych. Niektóre odmiany układów TTL są przedsta- 
wione niżej. 
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Uklad TTL ulepszony 


Rys. 4-74, Układ TTL ulepszony przez zastosowanie diod Schottky'ego i dodatkowych 
tranzystorów zwiększających obciążalność oraz charakterystyka przejściowa tego 
układu 


Na rysunku 4-74 przedstawiono układ NAND przeznaczony do pracy 
przy dużych obciążeniach, w którym uzyskano podwyższenie napięcia pro- 
gowego przez dołączenie dodatkowych tranzystorów. Wejścia układu są za- 
bezpieczone diodami Schottky'ego przed skutkami ujemnych przepięć. 

Diody Schottky'ego zostały zastosowane również w układzie NAND 
przedstawionym na rys. 4-75, w układzie nieliniowego sprzężenia zwrotnego 
zapobiegającego nasyceniu tranzystorów. Układy tego typu, nazywane ukła- 
dami SCT2L (ang. Schottky-Clamped TTL), umożliwiają skrócenie czasu 
propagacji tpd do około 4...5 ns [23], a nawet do 2,5 ns [24]. 


o+Uęc 


wy 
We 
| 
„_ 
Rys. 4-75. Układ TTL z diodami Schottky'ego w układzie nieliniowego sprzężenia 


zwrotnego 
Jakkolwiek układy systemu TTL są oparte głównie na funkcji NAND, 


jest również możliwa realizacja bezpośrednia funkcji NOR, jak w układzie 
przedstawionym na rys. 4-76. 
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Rys. 4-76. Układ TTL typu NOR 


W związku z ogólnymi tendencjami do zwiększenia szybkości przełą- 
czania i zmniejszania mocy zasilania, na szczególną uwagę zasługuje wpro- 
wadzanie do układów TTL inwertorów z tranzystorami przeciwstawnymi 
[19, 20]. Przykład inwertera symetrycznie przeciwstawnego wraz z charak- 
terystykami przejściowymi napięciową i prądową przedstawiono na rys. 4-77. 
W stanie niskim na wejściu przewodzi tranzystor T+ (typu p-n-p), w stanie 
wysokim — tranzystor Ty (typu n-p-n). Układ odznacza się szeregiem zalet, 
a mianowicie: 


a) C f+lec b) 


12 
lhc=27V 
Uma 3 2 08 
Uwy 
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Rys. 4-77. Inwerter symetrycznie przeciwstawny i jego charakterystyki przejściowe 


a) małą impedancją wyjściową, gdyż zarówno połączenie do Źródła 
w stanie wysokim jak i połączenie do masy w stanie niskim zachodzi przez 
nasycone tranzystory; 

b) małą mocą zasilania, gdyż przy braku obciążenia rzeczywistego układ 
pobiera moc jedynie w obwodzie wejściowym; 

c) stosunkowo dużą szybkością przełączania, przy tym niezależną od 
mocy rozproszanej w stanie statycznym. 
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Rys. 4-78. Układy TTL z inwerterem symetrycznie przeciwstawnym: a) układ NAND; 
b) układ NOR 


Układ ten jest bipolarnym odpowiednikiem symetrycznego układu uni- 
polarnego COSMOS. Jak przedstawiono w p. 4.7.3.2, układy symetrycznie 
przeciwstawne rokują duże nadzieje w zakresie dużej skali integracji i du- 
żych szybkości przełączania. 

Układy przeciwstawne TTL są nazywane układami CTL (ang. Comple- 
mentary Transistor Logic) lub układami CT?L. 

Przykład układu CTL typu NAND przedstawiono na rys. 4-78a. Ze 
względu na duże rezystory bazowe, do zwiększenia szybkości przełączania 
układu zastosowano pojemności przyspieszające. Podobny układ CTL typu 
NOR przedstawiono na rys. 4-78b [19]. 


4.8.6, Układy ze sprzężeniem emiterowym (ECL) 


Wśród układów logicznych szczególną pozycję zajmują układy tranzysto- 
rowe ze sprzężeniem emiterowym, zwane układami ECL (ang. Emitter- 
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-Coupled Logic), w których realizuje się zasadę przełączania prądowego. 
Dla układów ECL typowa jest praca bez nasycenia, dzięki czemu charak- 
teryzują się one krótkimi czasami opóźnienia propagacji, rzędu 5..1 ns, przy 
tym czasy włączenia i wyłączenia, w odróżnieniu od innych układów, są 
praktycznie identyczne. Do zalet układów ECL należy również zewnętrzna 
równowaga prądu zasilającego, dzięki której nie wytwarzają one w obwo- 
dach zasilania sygnałów zakłócających, charakterystycznych np. dla ukła- 
dów TTL. 

Do wad układów ECIL należy zaliczyć przede wszystkim dużą moc za- 
silania, małe sygnały oraz odpowiednio do tego małe marginesy zakłóceń. 
Typowa różnica poziomów stanu H i stanu Ł układów ECL jest około 0,8 V, 
wskutek czego łączenie kaskadowe tych układów jest utrudnione, zwłaszcza 
że małe sygnały są wytwarzane na pewnym poziomie napięcia, leżącym 
między poziomami zasilania +UCC, —UBeE. Ze względu na specyficzne cechy, 
układy ECL są traktowane jako układy specjalne, stosowane do celów wy- 
magających szybkich przełączeń. 

Zasadę realizacji układu dwuwejściowego ECIL wraz z charakterysty- 
kami przejściowymi przedstawiono na rys. 4-79. Układ ma dwa wyjścia, 
wzajemnie dopełniające się, a w ogólnym przypadku może być sterowany 
nie tylko przez bazy tranzystorów Ty, Ty, lecz również przez bazę tranzy- 
stora T;. W przedstawionym przykładzie na bazę tranzystora T; jest dopro- 
wadzone napięcie odniesienia U». Działanie układu polega na przełączaniu 
prądu źródła prądowego Io do tranzystora o wyższym napięciu bazy, przy 
przekraczaniu poziomu napięcia odniesienia Uo. Tranzystory przewodzące 
nie powinny nasycać się, w tym celu powinien być zachowany należyty 
odstęp między napięciem kolektora a napięciem bazy, określony przez na- 
pięcie UcB (rys. 4-79b). i 

Łączenie kaskadowe układów typu przedstawionego na rys. 4-79a, jak- 
kolwiek możliwe, w praktyce wymagałoby zastosowania bardzo małych 
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Rys. 4-79. Układ nienasycony ECL: a) połączenie podstawowe Rys. 4-80. Przesunię- 
o dwóch wejściach i dwóch wyjściach; b) charakterystyki cie poziomów na 
przejściowe wyjściu układu ECL 
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zmian poziomów sygnałów wyjściowych i bardzo dobrej stabilizacji napięć 
zasilających. Dlatego w rzeczywistych układach ECL są stosowane przy 
łączeniu kaskadowym układy przesuwające poziom napięcia wyjściowego 
Uwy w stosunku do napięcia kolektorowego uc o pewną wartość Up, umoż- 
liwiającą symetryzację przebiegu wyjściowego względem poziomu odnie- 
sienia Uo, jak to przedstawiono na rys. 4-80. Przesunięcie poziomów można 
wyrazić zależnościami: 


Ucc-U, = Up+ -— AU (4-54a) 
UG SAUZUCH (4-54b) 


Często do przesunięcia poziomów jest wykorzystywane napięcie na złą- 
czu przewodzącym, np. w układzie z rys. 4-81 wykorzystuje się w tym celu 
złącza emiterowe wtórników Ty, Ts. Przyjmując np. Up = UBep 40,7 V oraz 
zakładając, że złącze diodowe jeszcze nie przewodzi nawet przy niewielkim 
ujemnym napięciu Ucg =—0,1 V, na podstawie (4-54b) uzyskuje się typową 
wartość zmiany napięcia AU £0,8 V. Jeśli więc przyjąć, jak w układzie 
z rys. 4-81, wartość Ucc =0, to należy zastosować napięcie —U0o= 
== (,7 V+0,4 V = 1,1 V. Wynik ten dość dobrze odpowiada warunkom pracy 
układu ECL z rys. 4-81, którego charakterystyki przedstawiono na rys. 4-82. 
W układzie zastosowano rezystor Re we wspólnym obwodzie emiterowym, 
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Rys. 4-81. Układ czterowejściowy ECL typu NOR-OR 


wskutek czego charakterystyka wyjścia NOR w zakresie większych napięć 
wejściowych opada, aż do napięcia około —0,4 V, przy którym następuje na- 
sycenie tranzystora, Przy nasyceniu tranzystora, wskutek połączenia wejścia 
i wyjścia przez przewodzące złącze kolektorowe, prąd wejściowy gwałtownie 
wzrasta. 

Do przesuwania poziomów napięcia na wyjściu układów ECL mogą być 
zastosowane również inne układy, w szczególności układy z diodami Zenera. 
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Rys. 4-82. Charakterystyki układu ECL z rys. 4-81: a) charakterystyka wejściowa; 
b) charakterystyki przejściowe 


Zastosowanie dużego napięcia przesunięcia Up, zgodnie z warunkiem (4-54a), 
umożliwia zastosowanie większej różnicy napięć wyjściowych AU i przy- 
czynia się do zwiększenia marginesów zakłóceń układów ECL. 


4.8.7. Układy unipolarne (MOSFET) 


Dkłady logiczne unipolarne są obecnie wytwarzane niemal wyłącznie w po- 
staci systemów o dużej i bardzo dużej skali scalenia, przy użyciu elementów 
MOSFET. Są równolegle stosowane dwa rodzaje układów unipolarnych — 
oparte na elementach o jednakowym typie przewodnictwa kanału oraz ukła- 
dy symetrycznie przeciwstawne COSMOS, Z reguły stosuje się elementy 
z kanałem wzbogaconym, ze względu na próg charakterystyki umożliwia- 
jący zatkanie tranzystora MOS przy zerowym napięciu bramka-żródło. 

Układy z elementami o jednakowym typie przewodnictwa kanału są 
budowane podobnie jak układy bipolarne DCTL, przy tym najczęściej sto- 
„suje się elementy z kanałem wzbogaconym typu p, które są łatwiejsze do 
wytworzenia. W związku z rodzajem tranzystora, napięcia zasilającego tych 
układów są ujemne i w opisie ich działania stosuje się konwencję logiczną 
ujemną. 

Przykład układu MOSFET typu NOR i jego charakterystyki przejściowe 
przedstawiono na rys. 4-83, Przy napięciu wejściowym mniej ujemnym niż 


07 le 
RYS. 4-83. Układ MOSFET typu NOR Qogika ujemna) i jego charakterystyka przej- 
ściowa 
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Up, tranzystory sterujące Ty, Te, Ts układu są zatkane. Napięcie wyjściowe 
w tym stanie nie może być bardziej ujemne niż —Upp—UPp, gdyż przy ze- 
rowym (lub prawie zerowym) prądzie drenu tranzystora obciążającego Ty 
napięcie między jego bramką a źródłem jest równe napięciu odcięcia UP. 

Jeżeli do bramki chociażby jednego z tranzystorów sterujących układu 
zostanie doprowadzone napięcie bardziej ujemne, niż wynosi próg charak- 
terystyki Up, tranzystor ten i tranzystor obciążający Ty zaczynają przewo- 
dzić a napięcie wyjściowe obniża się (co do wartości bezwzględnej). 

Podczas normalnej pracy układu w kaskadzie zmiany napięcia wyjścio- 
wego powinny być odpowiednio duże, aby w stanie niskim na wyjściu moż- 
na było utrzymać następny stopień w stanie wysokim i odwrotnie, aby 
w stanie wysokim na wyjściu można było utrzymać następny stopień w sta- 
nie niskim. Jest to warunek regeneracji sygnału logicznego, którego reali- 
zacja wymaga zastosowania odpowiednio dużej wartości napięcia zasilają 
cego Upp. Np. jeżeli przyjąć minimalne wymagania przekraczania przez 
wyjściowe napięcie stanu wysokiego wartości progowej Up, tj. warunek 
—UppD—Up 4 Up, to otrzymuje się warunek: Upp >—2Up. Jest to oczy- 
wiście warunek konieczny, lecz niewystarczający. Zwykle stosuje się więk- 
szą wartość napięcia, w przybliżeniu Upp > —3UPp [25]. 

Elementy MOSFE' wczesnych typów charakteryzowało duże napięcie 
odcięcia, na ogół Up = —5..—7 V., Napięcia zasilające dla tych elementów 
były stosunkowo duże, około 15...25 V, stąd powszechne jeszcze i obecnie 
mniemanie, że układy unipolarne wymagają dużych napięć zasilających 
w porównaniu np. z układami bipolarnymi. Jest to opinia błędna, gdyż ele- 
menty MOS FET nowszego typu odznaczają się małymi napięciami odcię- 
cia (Up = —1..—2 V), a ich napięcia zasilające są rzędu 3..5 V. Opracowano 
układy unipolarne o napięciu zasilającym około 1,2 V a teoretycznie stwier- 
dza się możliwość kilkakrotnego zmniejszenia wartości napięcia zasilającego 
układów unipolarnych w stosunku do najmniejszej, dopuszczalnej ze wzglę- 
du na regenerację sygnału, wartości napięcia zasilającego układów bipolar- 
nych [14, 15, 26, 27]. ć 

Układy MOSFET typu NAND mogą być budowane, podobnie jak w sy- 
stemie DCTL, w układzie szeregowym (rys. 4-84). Zastosowanie tych ukła- 
dów jest bardziej uzasadnione niż w systemie DCTL, gdyż izolowana bram- 
ka jako wejście umożliwia sterowanie tych układów nawet przy dużych róż- 
nicach napięć. 

Jedną z wad układów asymetrycznych MOSFET jest duża różnica między 
czasami włączenia i wyłączenia. W tym zakresie jest możliwe poprawienie 
parametrów układu, tj. skrócenie czasu wyłączania, przez zastosowanie 
w inwerterze podstawowym dodatkowego elementu Ty, jak na rys. 4-85a. 
Działanie dodatkowego elementu może być wyjaśnione [28] przy zastosowa- 
niu charakterystyk z rys. 4-85b, ilustrujących proces wyłączania przy ob- 
ciążeniu pojemnościowym w układzie konwencjonalnym (krzywa 1) i ulep- 
szonym (krzywa 2). 

W stanie statycznym tranzystor Ts jest w zasadzie nieprzewodzący, jed- 
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nak nawet szczątkowa przewodność kanału dren-źródło T; powoduje, że 
w stanach statycznych potencjał bramki tranzystora T; jest zrównany z na- 
pięciem zasilania —Upp. W stanie statycznym wysoki potencjał wyjściowy 
jest równy —UppD— Upa, tak jak i w układzie konwencjonalnym. 


—Upo 


Zżzię £ ue 
-lppUpz Upa 


Rys. 4-84. Układ MOSFET Rys. 4-85. Ulepszony układ inwertera z dodatko- 
typu NAND (logika ujem- wym tranzystorem Ts oraz jego charakterystyki 
na) dynamiczne 


W procesie wyłączania, gdy napięcie wyjściowe zmienia się dążąc od 
wartości —U4 do wartości bardziej ujemnych, zmienia się również napięcie 
na bramce tranzystora Ty. Zmiana napięcia na bramce tranzystora T; jest 
częścią zmian napięcia wyjściowego, wynikającą z dzielnika pojemnościo- 
wego, utworzonego z pojemności bramka-źródło tranzystorów Ts., Ty. Jest 
to sprzężenie, nazywane w technice układów wzmacniających sprzężeniem 
typu „bootstrap”. 

Dzięki dynamicznym zmianom napięcia na bramce tranzystora Ty, chwi- 
lowy punkt pracy zakreśla drogę A-B-C (rys. 4-85), dążąc do napięcia —Upp. 
Prąd ładowania pojemności obciążającej jest na tej drodze większy niż 
w układzie konwencjonalnym, co powoduje skrócenie czasu wyłączania in- 
wertera, przeciętnie 3-krotne. Dokładna analiza tego układu jest zawarta 
w pracy [28]. 

Inne ulepszenie układu asymetrycznego inwertera MOSFET polega na 
zastosowaniu tranzystora obciążającego typu z kanałem zubożonym, podczas 
gdy tranzystor sterujący jest typu z kanałem wzbogaconym. Do niedawna 
utworzenie jednoczesne takiej kombinacji elementów scalonych MOSFET 
w toku jednego procesu technologicznego nie było możliwe. Obecnie jest to 
możliwe i — jak wykazano w pracy [29] — układy inwerterów z elementami 
obciążającymi z kanałem zubożonym charakteryzują się takimi zaletami 
jak: zwiększonym napięciem progowym oraz wysokim potencjałem wyj- 
ściowym, równym napięciu zasilającemu. Ta ostatnia cecha wynika z prze- 
wodzenia tranzystora obciążającego przy zatkaniu tranzystora sterującego. 
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Zasadniczą wadą układów unipolarnych złożonych z elementów o jed- 
nakowym typie przewodnictwa kanału jest, jak wiadomo, pobieranie prądu 
ze źródła zasilającego w stanie statycznym włączenia. Z tego m.in. względu 
coraz większe rozpowszechnienie znajdują układy COSMOS, oparte na in- 
werterach symetrycznie przeciwstawnych. 

Przykład układu COSMOS typu NAND zasilanego ze źródła dodatniego 
napięcia i opisywanego w konwencji logicznej dodatniej przedstawia rys. 
4-86. Układ stanowi połączenie inwerterów COSMOS — T;—T;, T;—T,, 
Tz— Tę. i 

Przy niskich potencjałach wejściowych przewodzą tranzystory górne 
z kanałem wzbogaconym typu p i wyjście jest połączone ze źródłem na- 
pięcia Uss. Zatkanie górnych tranzystorów i połączenie wyjścia z masą 
układu następuje przy wysokim potencjale na wszystkich wejściach, gdy 
przewodzą tranzystory Ty, Tą, T3. 


ŻUss 


A=XX2 FX3 


Rys. 4-86, Układ COSMOS typu NAND Rys. 4-87. Układ COSMOS typu AND-OR 
(logika dodatnia) (logika dodatnia) 


Układ COSMOS innego typu przedstawiono na rys. 4-87, Układ reali- 

zuje funkcje AND i OR, typu 
A= ZyTęk Ty 

Układy unipolarne skutecznie konkurują z układami bipolarnymi, przede 
wszystkim zaś w zakresie bardzo dużej skali scalenia. Układy te są jednak 
obecnie wolniejsze od układów bipolarnych, przeciętnie prawie o rząd war- 
tości. Jednak i w tej dziedzinie zachodzą szybkie zmiany. Jedną z najszyb- 
szych odmian technik unipolarnych są układy budowane na podłożu z sza- 
firu, typu MOSSOS (ang. silicon on sapphire), inna nazwa — technika ESFI 
(ang. Epitaxial Silicon Film on Insulator). Czynnikiem decydującym o zwięk- 
szeniu szybkości przełączania stało się usunięcie obszarów biernych struk- 
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tury unipolarnej, która w technice MOSSOS powstaje w cienkiej warstwie 
krzemu zdeponowanego na powierzchni szafiru. W procesie technologicznym 
obszary bierne zostają usunięte, dzięki czemu znacznie zostają zmniejszone 
pojemności pasożytnicze struktury [18]. 

Pomimo licznych zalet układów unipolarnych, wydaje się, że główną 
dziedziną ich zastosowania staną się tradycyjne układy logiczne statyczne 
(potencjałowe), lecz realizacje dynamiczne, oparte na możliwości przecho- 
wywania ładunku w pojemnościach wejściowych bramek oraz układy spec-. 
jalne pamięci różnego typu [18, 30, 31]. 


4.8.8. Porównanie różnych technik realizacji układów logicznych 


Dokonany w p. 4.8.1 do 4.8.7 przegląd technik realizacji może być podsumo- 
wany krótkim zestawieniem porównawczym zalet i wad poszczególnych ty- 


pów układów podanych w tabl. 4-6. 


Tablica 4-6. Porównanie różnych technik realizacji układów logicznych 


Typ Zalety Wady 
DL prosty układ, duża szybkość przełączania brak regeneracji sygnału, zależność po- 
ziommu wyjściowego od wejściowego 
DCTL prosty układ, duża szybkość przełączania, na- | mała odporność na zakłócenia, zjawisko 
daje się do scalania nierównomiernego rozpływu prądów 
- między bazy, małe wzmocnienie lo- 
giczne 
RTL prosty układ, mała moc zasilania, nadaje się | mała szybkość przełączania, mała obcią- 
do scałania żalność, mała odporność na zakłóce- 
nia 
DTL dobra izolacja wejść, duża odporność na za- | średnia obciążalność, stosowanie diod 
kłócenia, zadowalająca szybkość przełącza- wejściowych i sprzęgających o róże 
nia, nadaje się do scalania nych charakterystykach 
TTL duża szybkość przełączania, duża obciążal- | złożony układ, powodowanie zakłóceń 
ność, dobrze zoptymalizowany iloczyn w sieci zasilającej 
tpaP?,, zadowalająca odporność na zakłó- 
cenia, typowy układ scalony 
ECL duża szybkość przełączania, duża obciążal- | złożony układ, mała odporność na za- 
ność, identyczność czasów włączenia i wy- kłócenia, duża moc zasilania, koniecz- 
łączenia, zrównoważenie prądu zasilają- ność ścisłej stabilizacji zasilania, trud- 
cego, nadaje się do scalania ności przy łączeniu kaskadowym 
«MOSFET duża odporność na zakłócenia, mały i bar- | duże napięcia zasilające, średnie szyb- 
dzo mały pobór mocy, zunifikowanie ele- kości przełączania 
mentów, dogodny do scalania w bardzo 
dużej skali 
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5. TRANZYSTOROWE MULTIWIBRATORY BISTABILNE 
(PRZERZUTNIKI) 


5.1. Wstęp 


Multiwibratorami nazywa się ogólnie układy regeneracyjne, zawierające 
czynne elementy wzmacniające oraz obwody sprzężenia RC lub RL, wy- 
twarzające przebiegi relaksacyjne o bogatym widmie częstotliwości. W sto- 
sunku do generatorów przebiegów sinusoidalnych, multiwibratory różnią 
się silnym sprzężeniem zwrotnym, szerokopasmowością obwodów sprzężenia 
zwrotnego oraz decydującym wpływem nieliniowości charakterystyk ele- 
mentów czynnych na właściwości układu. 

Multiwibratory są stosowane do wytwarzania przebiegów o określonym 
kształcie oraz do wykonywania funkcji logicznych, jako podstawowe układy 
sekwencyjne, tj. układy z pamięcią. 

Układy multiwibratorowe dzieli się na trzy podstawowe rodzaje: 

a) układy bistabilne (przerzutniki), 

b) układy monostabilne, 

c) układy astabilne. 


Układy bistabilne charakteryzuje istnienie dwóch stanów równowagi 
trwałej, przy czym dla przejścia z jednego stanu do drugiego jest konieczne 
doprowadzenie sygnału zewnętrznego, wyzwalającego krótkotrwały proces 
generacji. Po zapoczątkowaniu tego procesu sygnał zewnętrzny tylko w nie- 
wielkim stopniu wpływa na dalszy przebieg generacji, kończący się przej- 
ściem układu do drugiego stanu stabilności. Układ znajduje się w jednym 
ze stanów stabilnych dopóty, dopóki nie nastąpi ponowne jego wyzwolenie. 

W multiwibratorach monostabilnych istnieje tylko jeden trwały stan 
równowagi, w którym układ może utrzymać się przez czas nieograniczony. 
Sygnał wyzwalający może zapoczątkować proces generacji i przejście do 
stanu quasi-stabilnego, po czym po pewnym czasie określonym przez reak- 
tancje układu następuje powrót do stanu stabilnego, w którym układ ocze- 
kuje na następny impuls wyzwalający. 

Multiwibratory astabilne odznaczają się tym, że w układzie nie istnieje 
stan równowagi trwałej, w którym układ mógłby utrzymać się w czasie nie- 
ograniczonym. Multiwibratory tego typu wytwarzają więc przebiegi relaksa- 
cyjne samoczynnie, bez udziału sygnału zewnętrznego, podobnie do samo- 
wzbudnych generatorów przebiegów sinusoidalnych. Sygnał zewnętrzny 


446 


może być jednak wprowadzony w celu zsynchronizowania drgań multiwi- 
bratora z przebiegiem zewnętrznym. 

W pracy multiwibratorów występują szybkie procesy regeneracyjne, 
wynikające z istnienia rezystancji ujemnej. Istnienie rezystancji ujemnej 
może być związane bądź z samym elementem czynnym użytym w układzie 
(p. dioda tunelowa, tranzystor lawinowy), bądź wynika z wewnętrznego do- 
datniego sprzężenia zwrotnego układu. 

W rozdziałach 5, 6, 7 niniejszej książki są rozpatrywane wyłącznie ukła- 
dy multiwibratorowe tranzystorowe, w których charakterystyki rezystancji 
ujemnej wynikają z zastosowania dodatniego sprzężenia zwrotnego, 


Rys. 5-1. Wzmacniacz operacyjny 

i jego charakterystyka przejścio- 

wa, w układzie dodatniego sprzę- 
żenia zwrotnego 


Dla uzyskania charakterystyki rezystancji ujemnej wystarczające jest 
zastosowanie wzmacniacza prądu stałego, np. wzmacniacza operacyjnego, 
w układzie dodatniego sprzężenia zwotnego (rys. 5-1). Napięcie eg w tym 
układzie jest wykorzystywane do przesuwania charakterystyki ewentualnie 
do wyzwalania układu, natomiast napięcie u jest sygnałem sprzężenia zwrot- 
nego, wynikającym z wartości chwilowej napięcia wyjściowego i dzielnika 
sprzężenia zwrotnego. Można rozpatrzyć dwa przypadki — wytwarzanie 
charakterystyki rezystancji ujemnej typu N (uzależnionej napięciowo) i typu 
S$ (uzależnionej prądowo). Oba rodzaje charakterystyk mogą być uzyskane 
w tym samym układzie, lecz na różnych i w odmienny sposób wydzielonych 
„zaciskach wejściowych układu. Przykłady uzyskiwania charakterystyk typu 
N i typu S$ podano np. w pracach [1, 2]. 

Charakterystykę typu N można uzyskać w układzie z rezystancjami Ry, 
"Ry (rys. 5-2a) przy równoległym sterowaniu ze źródła napięciowego. Zakła- 


Rys. 5-2. Otrzymywanie charakterystyki typu N 
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dając dla uproszczenia wartość zerową rezystancji wyjściowej i nieskoń- 
czenie dużą rezystancję wejściową oraz stałą wartość wzmocnienia ku w za- 
kresie aktywnym wzmacniacza, można ha podstawie załeżności: 


Uyy F k,(u—e.) (6-1) 


Ą u n u U wy 
i ł = a 5-2 
R, Ry R, 2 


uzyskać następujący zapis charakterystyki i(u) dla zakresu aktywnego: 


1-k k 
| sa] doo | p BE. (5-3) 
R, R, R, 


Przy spełnieniu warunku dużego wzmocnienia 
R 
ku > 1+ Re (5-4) 
1 


nachylenie charakterystyki ż(u) w zakresie aktywnym jest ujemne. Całko- 
wity przebieg charakterystyki przedstawiono na tys. 5-2b, przy założeniu 
wartości napięcia przesuwu eg = 0. Przyjęto, że pozą obszarem aktywnym 
wzmacniacza nachylenie charakterystyki odpowiada liniowej rezystancji 
wynikającej z równoległego połączenia R, i Ry. W rzeczywistych układach 
poza zakresem aktywnym charakterystyka może być zakrzywiona np. wsku- 
tek nasycenia stopni wejściowych wzmacniacza. 


Rys. 5-3, Otrzymywanie charakterystyki typu S 


Charakterystykę typu S$ możną otrzymać w układzie jak na rys. 5-3a, 
przerywając pętlę sprzężenia zwrotnego i stosując szeregowe sterowanie 
ze źródła prądowego. Dla układu z rys. 5-3a uzyskuje się w zakresie aktyw- 
nym wzmacniacza zależność 

u = i(R,--R;—k,R,) (5-5) 
wyrażającą ujemne nachylenie charakterystyki przy spełnieniu warunku 
(5-4). Zależność (5-5) opisuje część środkową charakterystyki S przedsta- 
wionej na rys. 5-3b, przy czym napięcia progowe U5 są określone zależnością 


R 
U; == U -U(1+ >) = v,|k,- (1--5)| (5-6) 
R; R. 
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W obu typach charakterystyk rezystancji ujemnej obszar środkowy od- 
powiadający pracy aktywnej wzmacniacza jest nazywany obszarem niesta- 
bilmości. Pozostałe obszary są nazywane obszarami stabilności. 

Przekształcenie układów z rys. 5-2a i 5-3a w układy multiwibratorowe 
polega na włączeniu zamiast źródeł idealizowanych źródeł rzeczywistych, 
o odpowiednio ukształtowanych impedancjach, zawierających pojemności 
i indukcyjności jako reaktancyjne elementy pamięciowe. Podstawowe zna- 
czenie ma przy tym położenie charakterystyki statycznej źródła, pełniącego 
w istocie funkcje obciążenia, względem charakterystyki rezystancji ujem- 
nej. W zależności od rodzaju wzajemnego położenia tych charakterystyk 
przeprowadza się podział układów regeneracyjnych na układy bistabilne, 
monostabilne i astabilne. 

Dla układu bistabilnego charakterystyka statyczna źródła (obciążenia) 
powinna przecinać charakterystykę rezystancji ujemnej układu w trzech 
punktach (rys. 5-4a). Punkty przecięcia S; i S; odpowiadają dwóm możli- 
wym stanom stabilnym układu, natomiast punkt S jest punktem niestabil- 
ności. Przejście układu z jednego stanu stabilnego do drugiego jest możliwe 
przez doprowadzenie dodatkowego napięcia zewnętrznego, przesuwającego 
chwilowy punkt pracy od punktu S; (lub S;) do punktu Q (lub P). Po wkro- 
czeniu w strefę niestabilności, zawartą między punktami Q i P, następuje 
regeneracyjne przejście do drugiego stanu stabilnego. 


Rys. 5-4. Wzajemne położenie charakterystyki rezystancji obciążenia i charaktery- 
PIKI o rezystancji ujemnej: a) dla układu bistabilnego; b) dla układu monostabilnego; 
c) dła układu astabilnego 


W układzie momostabilnym. charakterystyki przecinają się w stanie 
"spoczynkowym tylko w jednym punkcie poza strefą niestabilności, np. 4 
"(rys. 5-4b). Mechanizm wyzwalania jest taki sam jak w układzie bistabil- 
"nym, z tym, że drugi stan równowagi jest nietrwały i po pewnym czasie, 
„określonym przez stałe czasowe układu, następuje powrót do wyjściowego 
stanu spoczynkowego. 

W przypadku układu astabilnego charakterystyki powinny przecinać się 
w jednym punkcie w obszarze niestabilności (rys. 5-4c). Elementy reaktan- 
«cyjne układu powodują, że w układzie astabilnym chwilowy punkt pracy 
oscyluje między jedną a drugą strefą niestabilności. 

Jest rzeczą pożądaną, a w przypadku układów monostabilnych i asta- 
bimych nawet konieczną, aby impedancja źródeł w obwodzie sprzężenia 
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zwrotnego była typu zachowującego prąd przy charakterystykach typu N, 
a typu zachowującego napięcie przy charakterystykach typu S. Odpowied- 
nio, przy charakterystykach N stosuje się zasilanie napięciowe przez szere- 
gowe elementy rezystancyjno-indukcyjne, a przy charakterystykach typu S$ 
zasilanie prądowe przy równoległych elementach rezystancyjno-pojemno- 
ściowych. Zagadnienie to było już omówione w rozdz. 1 przy analizie ukła- 
dów multiwibratorowych z diodą tunelową (charakterystyka typu N) oraz 
układów z tranzystorem jednozłączowym oraz z tranzystorem lawinowym 
(charakterystyki typu S). 

Poglądowo procesy przerzutu w układach multiwibratorowych bi-, 
mono- i astabilnych przedstawiono na rys. 5-5, na przykładzie charaktery- 
styk typu N. W układach bistabilnych i monostabilnych impulsy wyzwala- 
jące, przesuwające chwilowo charakterystykę źródła powyżej punktu P (lub 
poniżej punktu Q), powodują szybką zmianę punktu pracy na przeciwległą 
gałąź charakterystyki układu, przy czym wskutek zastosowania elementu 
indukcyjnego zachowującego prąd przerzut następuje prawie wzdłuż linii 
„poziomej stałego prądu. Po szybkiej zmianie następuje przesunięcie się 
punktu pracy wzdłuż charakterystyki układu w kierunku punktu stabil- 
nego. W układzie monostabilnym następuje wskutek tego ponowny szybki 
przerzut w kierunku powrotnym, już bez udziału impulsu wyzwalającego, 
natomiast w układzie bistabilnym ustala się stan równowagi w nowym 
punkcie stabilności. 


Rys. 5-5 Schematyczne przedstawienie drogi zakreślonej w polu charakterystyki 
o ujemnym nachyleniu, przez chwilowy punkt pracy układu: a) bistabilnego; b) mo- 
nostabilnego; c) astabilnego 


W układzie astabilnym chwilowy punkt pracy oscyluje wokół odcinka 
charakterystyki o ujemnym nachyleniu, zakreślając zamknięte cykle 
P-P' — Q-Q. 

Podobnie można przedstawić procesy zachodzące w układach o charak- 
terystykach typu S$, w których stosuje się elementy pojemnościowe stabili- 
zujące napięcie w czasie przerzutów szybkich. 

Przedstawienie procesów przerzutu w polu charakterystyki rezystancji 
ujemnej jak na rys. 5-5 jest bardzo uproszczone, gdyż nie uwzględnia się 
przy tym szeregu zjawisk dodatkowych, jak np. bezwładności elementów 
czynnych, które w istotny sposób wpływają na właściwości dynamiczne 
układów relaksacyjnych. Ponadto, przedstawienie takie jest łatwe jedynie 
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w przypadku układów dwójnikowych, tj. z pojedynczym elementem reak- 
tancyjnym, załączonym w dwóch punktach do układu. W praktyce są czę- 
śŚciej stosowane układy z dwoma elementami reaktancyjnymi w obwodach 
sprzężenia, jak to jest np. w układzie astabilnym Eccies-Jordana. Przy ana- 
lizie takich układów, zwanych niekiedy, chociaż niezupełnie słusznie, ukła- 
dami czwórnikowymi, stosuje się tradycyjnie inne metody analizy, nie opar- 
te na charakterystykach rezystancji ujemnej. 

Oprócz przedstawionych wyżej podstaw klasyfikacji jest również stoso- 
wany podział oparty na strukturze wewnętrznej układu wzmacniającego. 
Jest oczywiste, że do budowy multiwibratorów mogą być stosowane różne 
układy wzmacniaczy, w tym typowe układy wzmacniaczy operacyjnych sca- 
lonych o bardzo złożonej strukturze wewnętrznej, jednak za podstawowe 
należy uznać elementarne struktury dwutranzystorowe, przedstawione na 
rys. 5-6. 


a) MZ 


Rę RI 


QE -0E 


Rys. 5-6. Podstawowe połączenia przerzutników dwutranzystorowych; układy: a) OE- 
'-0E (układ Eccles-Jordana); b) OC-OB (układ Schmitta); c) OB-OC (układ Bowesa) 


Układy inwertorowe OE-OE typu RIL z rys. 5-6a składają się na kla- 
syczny układ przerzutnika Eceles-Jordana, zwany najczęściej układem sy- 
metrycznym. Cechą charakterystyczną tego układu są krzyżowe sprzężenia, 
w ukłądach z tranzystorami bipolarnymi są to sprzężenia kolektor-baza. 

Połączenie układów OC-OB przedstawione na rys. 5-6b różni się od po- 
przedniego układu zastosowaniem sprzężenia prądowego na wspólnej rezy- 
"stancji emiterowej. Układy tego typu są nazywane przerzutnikami Schmitta 
lub „układami asymetrycznymi. 

Do tej samej rodziny układów asymetrycznych należy w zasadzie również 
przerzutnik złożony z układów OB-OC (rys. 5-6c). Niektóre rozwinięcia tego 
układu w realizacji monostabilnej i astabilnej są znane pod nazwą układu 
"Bowesa. 

Każdy z przedstawionych na rys. 5-6 układów bistabilnych może być 

' przekształcony w układ monostabilny — lub astabilny, Np. zastępując re- 
zystor R; w układzie z rys. 5-6b kondensatorem C można uzyskać typowy 
'układ monostabilny, przedstawiony na rys. 5-7a. Podobnie, wprowadzając 
do gałęzi z rezystancją R, indukcyjność L, oraz ewentualnie napięcie pola- 
ryzacji wstępnej, uzyskuje się układ monostabilny lub astabilny (rys. 5-7b). 
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Rys. 5-7. Przykłady przekształcenia układów bistabiłnych w układy mono- lub asta- 
bilne; a) układ z pojemnością; b) układ z indukcyjnością 


W wyniku łatwości przekształcania układów multiwibratorowych wy- 
stępuje obecnie duża liczba odmian układowych, różniących się od układów 
podstawowych sposobem zasilania, wyzwalania, rodzajem zastosowanych 
elementów czynnych i zbudowanych z nich układów wzmacniających. Dal- 
szym rozwinięciem podstawowych układów są np. układy wielostanowe. 
W związku z różnorodnością układową są wprowadzane dalsze podziały kla- 
syfikacyjne, mające na celu bliższe określenie właściwości oddzielnych od- 
mian. 

Jednym z ważniejszych jest podział przerzutników ze względu na ro- 
dzaje funkcji logicznych, przedstawiony w dalszych częściach rozdziału. 
Podział ten jest związany ze sposobami wyzwalania przerzutników, W ogól- 
nym przypadku rozróżnia się wyzwalanie potencjałowe oraz wyzwalanie 
impulsowe. Ścisłe rozgraniczenie tych rodzajów wyzwalania nie jest moż- 
liwe, gdyż w obu przypadkach wyzwalanie polega na przekroczeniu pew- 
nego poziomu progowego sygnału, po którym powstaje w układzie proces 
regeneracji. Można przyjąć, że zasadniczą cechą odróżniającą oba rodzaje 
wyzwalania jest czas trwania przebiegu wyzwalającego, który w układzie 
przystosowanym do wyzwalania impulsowego powinien być odpowiednio 
krótszy, niż efektywny czas przerzutu. Zastosowanie długich impulsów, 
o czasach trwania przekraczających własny czas przerzutu układu, mogłoby 
w układach o wyzwalaniu impulsowym spowodować przerzuty wielokrotne, 
pod wpływem tego samego przebiegu wyzwalającego. Dla zapobiegnięcia 
wielokrotnym przerzutom pod wpływem tego samego przebiegu wyzwala- 
jącego w układach takich często stosuje się wstępne skrócenie impulsu wy- 
zwalania, np. przez różniczkowanie w prostym obwodzie RC. 

Oprócz wyzwalania potencjałowego i impulsowego oraz możliwego wy- 
zwalania potencjałowo-impulsowego, w systemach logicznych rozróżnia się 
jeszcze, w nieco innej płaszczyźnie klasyfikacji, wyzwalanie asynchroniczne 
i synchroniczne. W systemach asynchronicznych procesy przerzutu zacho- 
dzą bezpośrednio pod wpływem sygnałów wyzwalających niosących okreś- 
lone informacje logiczne. W systemach synchronicznych, zwanych częściej 
potocznie systemami zegarowymi, proces przerzutu zachodzi wprawdzie 
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również zgodnie z impulsami wyzwalającymi, ale przebiega w czasie wyzna- 
czonym przez specjalnie powtarzany impuls zegarowy, wyznaczający rytm 
działania całego systemu logicznego. Zależnie od rodzaju układów, w sy- 
stemie zegarowym proces przerzutu zachodzi w czasie trwania, bądź też na 
określonym zboczu impulsu zegarowego, przy czym regułą jest, że impulsy 
wyzwalające powinny być doprowadzone do układu wcześniej, niż impuls 
zegarowy. 

W związku z możliwością interpretowania przerzutników jako połączeń 
układów NOT, NAND lub NOR występuje podział multiwibratorów ze 
względu na rodzaj zastosowanych inwerterów i sposób ich pracy. W szcze- 
gólności, szeroko stosuje się wśród układów bipolarnych podział na układy 
nasycone i nienasycone. 

Nieodłączną cechą układów przerzutnikowych jest tzw. histereza prze- 
rzutu, polegająca na tym, że w pewnym zakresie napięcia wejściowego 
stany niski i wysoki układu zachodzą na siebie. Ta niejednoznaczność cha- 
'rakterystyki układu w zakresie histerezy wynika z przesunięcia wartości 
napięć progowych pod wpływem sprzężenia zwrotnego. 


a) 
+ 


Rys. 5-8. Przekształcanie się charakterystyki przejściowej układu przy zwiększaniu 
dodatniego sprzężenia zwrotnego 


Występowanie histerezy można wyjaśnić analizując przebieg zmian cha- 
rakterystyki układu w zakresie aktywnym, zachodzącym pod wpływem 
zwiększania dodatniego sprzężenia zwrotnego (rys. 5-8). Na przykład dla 
układu z rys. 5-la charakterystykę Uwy(eg) w zakresie aktywnym można 
opisać zależnością 


pk ZEM © (5-7) 


z której wynika, że stromość charakterystyki nieograniczenie zwiększa się 
w miarę zwiększania stosunku sprzężenia zwrotnego R,/(R, +-R/). Przy 


R 
I (5-8) 
RG+R,  k 


u 


charakterystyka w części aktywnej staje się nieskończenie stroma (rys. 5-8b). 
Przy jeszcze większym sprzężeniu nachylenie charakterystyki w zakresie 


453 


aktywnym zmienia znak, a w ogólnym przebiegu charakterystyki Uw y(Eg) 
pojawia się niejednoznaczność (rys. 5-8c). Zakres niejednoznaczności, tj. 
zakres histerezy, jest tym większy, im silniejsze jest sprzężenie zwrotne 
w stosunku do określonego zależnością (5-8). 

Jak łatwo zauważyć, występowanie histerezy zależy od tych samych 
czynników co występowanie rezystancji ujemnej w układzie, dlatego histe- 
reza może być uważana za podstawową zewnętrzną cechę układów regene- 
racyjnych. 

Zbyt szeroki zakres histerezy jest w niektórych układach niepożądany, 
jak np. w układach przeznaczonych do komparacji i dyskryminacji prze- 
biegów analogowych. Z tego względu w układach przerzutników kompara- 
cyjnych dodatnie sprzężenie zwrotne jest ograniczone i kontrolowane. Na- 
leży dodać, że nadmierne zmniejszenie zakresu histerezy przez zmniejsze- 
nie sprzężenia zwrotnego jest szkodliwe, gdyż powoduje utratę ważnych cech 
układu regeneracyjnego, a przede wszystkim przyczynia się do zwiększenia 
czasów przerzutu i większego uzależnienia stromości zboczy przebiegów wyj- 
ściowych od parametrów wejściowego przebiegu wyzwalającego. 


5.2. Układy symetryczne (Eccles-Jordana) 


5.2.1. Podstawowe rozwiązania układowe 


Przerzutniki symetryczne (typu Eccles-Jerdana) powstają przez sprzężenie 
krzyżowe dwóch układów typu inwerterowego. Ze względu na konieczność 
istnienia wejść wyzwałających, mogą być stosowane układy statyczne NOR 
lub NAND, w połączeniu jak na rys. 5-9 i 5-10. Wejścia nie objęte sprzęże- 
niem krzyżowym oznaczone literami R, S (ang. Set, Reset) są przeznaczone 
do zmiany stanu przerzutników, zgodnie z zamieszczonymi na rysunkach 
tablicami. Od oznaczeń wejść układy te są nazywane przerzutnikami RS. 


a) 
p 
£, 0O,0|1 1] 
ABS] 
Rys. 5-9, Przerzutnik RS utworzony Rys. 5-10. Przerzutnik RS utworzony 
z układów NOR oraz jego tablica sta- z układów NAND oraz jego tablica 
nów stanów 


Układy przerzutników mają dwa wyjścia, oznaczone przez Q, Q. W za- 
łożeniu są to wyjścia wzajemnie dopełniające się, tzn. gdy jeden z układów 
NOR lub NAND jest w stanie niskim, układ współpracujący. powinien pozo- 
stawać w stanie niskim. Taki rodzaj współpracy obu układów inwerterowych 
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składających się na przerzutnik RS jest zapewniony przez sygnały sprzę- 
żenia zwrotnego i odpowiednie sterowanie na wejściach. Stany jednoczes- 
nych sygnałów 1 na obu wejściach przerzutnika RS NOR są zabronione, 
gdyż mogłyby powodować wystąpienie na wyjściach jednoczesnych sygna- 
łów 0; z analogicznych względów są zabronione stany jednoczesnych sygna- 
łów wejściowych 0 w przerzutniku RS NAND. Jest to charakterystyczną 
cechą przerzutników RS, przy tym należy dodać, że wymienione sygnały 
są zabronione również dlatego, że nie wiadomo, jakie stany wyjściowe usta- 
liłyby się po ich doprowadzeniu i następnej zmianie na sygnały 0 w układzie 
NOR i sygnały 1 w układzie NAND. 

Normalnym stanem spoczynkowym przerzutnika RS NOR jest stan ze- 
rowych sygnałów wejściowych, podczas którego zostaje zachowany stan po- 
przedni układu. Działanie przerzutnika RS NOR opisuje zależność 


Qt = S„tR, Q (5-8a) 
przy czym musi być zachowany warunek wykluczający jednoczesność sy- 
gnałów 1 

RhSn=>0 (5-8b) 
Podobnie, normalnym stanem spoczynkowym przerzutnika RS NAND : 


jest stan jedynkowych sygnałów wejściowych, których doprowadzenie nie 
zmienia stanu układu. Działanie przerzutnika RS NAND opisuje zależność 


Qa m SPR, M (6-9a) 
przy czym musi być spełniony warunek wykluczający jednoczesne sygnały 0 
Rqn+Sp= 1 (5-9b) 


Frzerzutniki są wykonywane w różnych technikach i o różnym stopniu 
skomplikowania. Zależnie od technologii realizacji i przeznaczenia, prze- 
rzutniki bistabilne noszą różne nazwy. Najprostsze są przedstawione wyżej 
przerzutniki typu RS z wyzwalaniem potencjałowym, stanowiące podstawę 
budowy układów przerzutnikowych wyższego rzędu. Kilka przykładów re- 
alizacji przerzutników RS podano na rys. 5-11, 5-12 i 5-14. Przykłady prze- 
rzutników bardziej złożonych, omówiono w dalszych częściach rozdziału, 

Na rysunku 5-lla przedstawiono przerzutnik zbudowany z typowych 
układów DCTL NOR, realizujący funkcję logiczną według tablicy stanów 
z rys. 5-9a. Jeżeli oba wejścia R i S są w stanie niskim, tranzystory T3, Ty 
kuęc tllec 

R rc 


po" 


a) 


2 


Rys. 5-11. Przerzutniki utworzone z układów: a) DCTL; b) RTL 
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nie przewodzą i układ zachowuje jeden z dwóch możliwych stanów stabil- 
nych, np. Q=1, Q = 0. Zmiana stanu na przeciwny może nastąpić wówczas, 
gdy przy S=0 wejście R przejdzie do stanu wysokiego. Zacznie wówczas 
przewodzić tranzystor Ts i napięcie na kolektorach tranzystorów T3, I; ob- 
niży się do poziomu UCEs, tj. poniżej poziomu UBEP, co spowoduje przy- 
tkanie tranzystora Tą. Ponieważ w wyniku tego działania napięcie na ko- 
lektorze Tę wzrośnie, nastąpi przewodzenie tranzystora T;, wskutek stero- 
wania bazy z kolektora tranzystora Ts. Osiągnięty stan jest trwały i układ 
pozostanie w tym stanie nawet po ponownym przejściu wejścia R do stanu 
niskiego. Ewentualny powtórny przerzut może nastąpić w analogiczny spo- 
sób dopiero pod wpływem wzrostu napięcia na wejściu S, powodującym na- 
sycenie tranzystora Ty. 

Przedstawiony przerzutnik DCTL odznacza się prostotą układową. Za- 
sadniczą jego wadą są małe poziomy napięć statycznych, typowe dla ukła- 
dów DCTL. 

Na rysunku 5-1ib przedstawiono (bez obwodów wyzwalania) przerzut- 
nik zbudowany z układów RTL. Różni się on od przerzutnika DCTL możli- 
wością wytwarzania większych zmian napięcia wyjściowego, dzięki zasto- 
sowaniu w obwodach sprzężenia rezystorów R, zmniejszających obciążenie 
kolektorów. Rezystory te powodują ograniczenie prądu bazy tranzystorów 
w czasie przerzutu, przyczyniając się jednak do zwiększenia czasów przełą- 
czania układu. Z tego względu są stosowane różne modyfikacje układowe, 
Jedna z najprostszych polega na załączeniu równolegle do rezystancji R po- 
jemności przyspieszających, których rola polega na zwiększaniu przestero- 
wania baz w czasie procesów dynamicznych. Dwa przykłady przerzutników 
tego typu, należących do rodziny układów RCTL, przedstawiono na rys. 5-12. 
Charakterystyczną, chociaż może nie najważniejszą, cechą obu przedsta- 
wionych układów, jest możliwość skutecznego zatkania tranzystora nie- 
przewodzącego. W układzie z rys. 5-12a możliwość tę zawdzięcza się wpro- 
wadzeniu dodatkowego źródła UBB w obwodzie bazy, w układzie z rys. 5-12b 


a) b) 
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Rys. 5-12. Przerzutniki RCTL: a) układ dwubateryjny; b) układ jednobateryjny ze- 
wspólnym rezystorem emiterowym RZ 
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natomiast działanie zatykające powstaje na skutek spadku napięcia na 
wspólnej rezystancji Re w obwodach emiterów. Dla usunięcia wpływu ujem- 
nego sprzężenia zwrotnego w czasie wyzwalania układu, rezystancja Re 
bywa bocznikowana odpowiednio dużą pojemnością Ce. 

Ponieważ układy przerzutników RCTL są podstawowymi układami bi- 
stabilnymi w technice dyskretnej, są one szczegółowo analizowane w dal- 
szych częściach rozdziału; min. na ich przykładzie są omówione warunki 
bistabilności, jakie powinny być spełnione w każdym układzie przerzutni- 
kowym. Tu należy jedynie odnotować to, że podstawową wadą układów 
RCTL są duże wartości tzw. czasów martwych, wynikające z przeładowy- 
wania się każdorazowego pojemności przyspieszających po przerzucie. 

Układy RTL i RCTL są często podstawą do dokonywania daleko idą- 
cych modyfikacji układowych, wykorzystywanych zarówno w technice dy- 
skretnej jak i scalonej. 

Jedną z ważniejszych modyfikacji jest zastosowanie w obwodach sprzę- 
żenia diod Zenera lub przewodzących diod konwencjonalnych, przedstawio- 
ne na rys. 5-13. Diody te działają jako przesuwniki poziomu o małej im- 
pedancji dla przebiegów szybkich. 


Rys. 5-13. Modyfikacje układów RTL: a) układ z diodami Zenera; b) układ z diodami 
konwencjonalnymi; c) układ z szeregowym połączeniem kilku diod konwencjonalnych 
w celu zwiększenia zmian napięcia 


W układzie z rys. 5-l3a stosuje się diody Zenera o napięciu znamiono- 
wym nieco mniejszym, niż wynosi różnica napięć Ucc—UBep. Dzięki temu, 
gdy przewodzi tranzystor Tą, wówczas dioda D, również przewodzi, nato- 
miast w tym czasie tranzystor T; i dioda D, są zatkane, gdyż napięcie na 
kolektorze tranzystora T> jest małe. Dobre warunki szybkiego przełączania 
są zapewnione dzięki dużej pojemności złączowej diod Zenera i ich małej 
rezystancji w obszarze przebicia. 

W układzie z rys. 5-13b diody krzemowe Dy, D, pracują w zakresie na- 
pięcia progu charakterystyki. Układ może być zatosowany do pracy-z ma- 
łymi napięciami zasilającymi, około 1,5...5 V, ze względu na małe zmiany 
napięcia kolektorowego. Na przykład jeżeli tranzystor Ty jest nasycony, to 
- na jego kolektorze powstaje napięcie rzędu 0,2 V, które nie wystarczą do 
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odetkania diody D+ i wprowadzenia tranzystora Ts w przewodzenie. Napię- 
cie bazy przewodzącego tranzystora T; i napięcie na diodzie D, składają się 
na wypadkową wartość około 1,2 V napięcia kolektora tranzystora Ty. 
Skok użyteczny napięcia kolektorowego wynosi około 1 V. Większe wartości 
zmian napięcia można uzyskać stosując kilka szeregowo połączonych diod, 
jak w układzie na rys. 5-130. 

Jako przesuwniki poziomu są stosowane, obok diod konwencjonalnych, 
również diody ładunkowe, których opóźnienie przy wyłączaniu wpływa ko- 
rzystnie na proces przerzutu. W tym charakterze są też wykorzystywane, 
zwłaszcza w konstrukcjach scalonych, złącza emiterowe dodatkowych tran- 
zystorów, włączanych do obwodów sprzężenia w połączeniu wtórnikowym 
(rys. 5-14), i 


$+FUce 


Rys. 5-14. Przerzutnik typu ECL z wtórnikami emiterowymi 


Modyfikacja układu z rys. 5-12b, polegająca na nieblokowaniu rezy- 
stancji emiterowej Re pojemnością Cę, prowadzi w prostej linii do układów 
typu ECL. Przykłady takich układów przedstawiono na rys. 5-14, 5-15 i 5-16. 
Ich zaletą jest dobre wzajemne powiązanie zmian prądu w obu głównych 
tranzystorach układu i możliwość realizacji pracy bez nasycenia. 

W układzie z rys. 5-14 podstawowy układ przerzutnika tworzą tranzy- 
story Ty, Tą. Tranzystory Ty, Ty pracują w układach wtórników w obwo- 
dach sprzężenia, natomiast tranzystory Ty, Tę, Ty, Ts realizują wejścia wy- 
zwalania w układzie negacji sumy logicznej. Jest to przerzutnik RS typu 
NOR. 

Przedstawiony na rys. 5-15 przerzutnik nienasycony ECL ma niekon- 
wencjonalnie rozwiązane zasilanie. Dzięki wprowadzeniu diod Zenera do 
obwodów kolektorów i wynikającego stąd przesunięcia poziomów, obwody 
kolektorów i baz są sprzężone bezpośrednio, Przy nominalnych napięciach 
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Rys. 5-15. Przerzutnik typu ECL z diodami Zenera 


diod Zenera 8 V, przez rezystory 160 Q płynie stały prąd 5 mA, do którego 
dodaje się prąd 10 mA włączany z obwodu emitera poprzez tranzystor prze- 
wodzący. Dzięki temu wartości chwilowe prądu w obciążeniu wynoszą 
+5 mA lub —5 mA, co powoduje zmianę potencjału w granicach +16 V, 
—1,6 V. Przy częstotliwości granicznej tranzystorów ję = 200 MHz układ mo- 
że być przełączany z częstotliwością 25 MHz, 

Innego typu układ ECL przedstawią rys. 5-16. W układzie, gdy np. tran- 
zystor Ty jest zatkany, przewodzi tranzystor Ty, a również lekko przewodzi 
tronzystor T;. Wyzwalanie odbywa się poprzez wtórniki emiterowe Ty, Ty. 
W przedstawionym stanie wyjściowym przerzut inicjuje dodatni impuls 
wyzwalający, który oddziałując przez T; wprowadza tranzystor Ty w stan 
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przewodzenia. Impulsy wyjściowe są pobierane z bazy tranzystora T; przez 
specjalny wzmacniacz, na rysunku nie przedstawiony. Przerzutnik z tran- 

, zystorami o częstotliwości granicznej f;, > 1 GHz i z diodami Zenera o napię- 
ciu znamionowym 4,3 V może być przełączany z częstotliwością maksymalną 
150 MHz [3]. 

Grupą wąską, ale zyskującą coraz bardziej na znaczeniu, są układy 
bistabilne budowane z elementów symetrycznie przeciwstawnych. Wyko- 
rzystanie elementów symetrycznie przeciwstawnych umożliwia uzyskanie sze- 
regu nowych właściwości, cennych w zastosowaniach specjalnych. Przykład 
układu bistabilnego tego typu, złożonego z tranzystorów p-n-p i n-p-n, 
przedstawiono na rys. 5-17a. Osobliwością tego przerzutnika jest to, że 
w jednym stanie stabilnym oba tranzystory są zatkane, a w drugim — oba 
przewodzą. Gdy tranzystor T; jest zatkany, napięcie na jego kolektorze 
względem masy jest równe —=UCcc. Brak spadku napięcia na Rq powoduje, 
Że tranzystor Ty nie przewodzi, podobnie jak brak spadku napięcia na Ke 
powoduje nieprzewodzenie tranzystora T;. Napięcie kolektora nieprzewodzą- 
cego tranzystora Tę względem masy jest równe +Ucc. Napięcia na obu ko- 
lektorach zmieniają znak, gdy tranzystory są nasycone, Przy nieciągłej pracy 
układu stwarza możliwości znacznego zaoszczędzenia energii zasilania, 


tuze L 


Rys. 5-17. Przerzutniki z bipolarnymi tranzystorami przeciwstawnymi: a) układ pod- 
stawowy RCTL; b) układ regeneracyjnego klucza, w połączeniu „tyrystorowym” 


Układy bistabilne z elementami przeciwstawnymi są budowane w wielu 
wersjach przy daleko idących modyfikacjach. Są one najczęściej wykorzy- 
stywane jako substytuty diod tunelowych, diod o podwójnej bazie oraz 
tyrystorów małej mocy. Ich wadą jest trudność dwukierunkowego wyzwa- 
lania; wada ta nie ma jednak większego znaczenia w niektórych zastoso- 
waniach, jak np. w układzie analogicznym do układu tyrystorowego (rys. 
5-17b) służącego do okresowego rozładowywania pojemności, gdyż przy 
takim zastosowaniu istotny jest jedynie impuls włączający, natomiast wyłą- 
czanie następuje samoczynnie po rozładowaniu pojemności. 

Układom bistabilnym przeciwstawnym jest poświęcona obfita litera- 
tura [4 do 15]. 
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W urządzeniach logicznych o dużej skali scalenia są obecnie wprowa- 
dzane układy bistabilne unipołarne. Przykład współczesnego przerzutnika 
unipolarnego RS przedstawiono na rys. 5-18. Przerzutnik taki powstaje 
przez odpowiednie połączenie wejść i wyjść dwóch dwuwejściowych ukła- 
dów NOR wykonanych w technice COSMOS. Dwa tranzystory górne każdego 
układu NOR mają kanał o przewodnictwie typu p i są połączone szeregowo, 
natomiast tranzystory dolne mają kanał typu n i są połączone równolegle. 
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Rys. 5-18. Przerzutnik unipolarny RS zrealizowany z układów NOR w technice 
j COSMOS 


Normalnym stanem spoczynkowym układu jest stan zerowych napięć na 
obu wejściach R, S, przewodzą wówczas tranzystory Ty, Ty, natomiast są 
zatkane tranzystory wejściowe Ty, Tę. W stanie spoczynkowym jeden z in- 
"werterów COSMOS (Ty, T; oraz Ty, Ty) jest w stanie niskim, drugi nato- 
miast w stanie wysokim. Jeżeli np. do wejścia S zostanie doprowadzone 
wysokie napięcie odpowiadające logicznej wartości 1, zatyka się tranzy- 
stor T; a tranzystor T; zostaje wprowadzony w stan przewodzenia. Ponie- 
waż tranzystor T; odcina wyjście inwertera Q od napięcia zasilającego 
a tranzystor T; zwiera je do masy, na skutek wewnętrznego sprzężenia 
między inwerterami ustala się, lub zostaje podtrzymany, stan Q=1 Q=0. 
Powyższy przegląd układów podstawowych jest uzupełniony przeglądem 
bardziej złożonych systemów przerzutnikowych, dokonanym w p. 54. 


5.2.2. Układ nasycony RCTL 


5.2.2.1. Zasada działania. W technice układów dyskretnych jako podstawo- 
we są stosowane symetryczne przerzutniki nasycone RCTL, typu przedsta- 
wionego na rys. 5-19a. W ogólnym przypadku stosuje się zasilanie dwu- 
bateryjne, przy którym uzyskuje się skuteczne zatkanie tranzystora nieprze- 
wodzącego, konieczne do przerwania pętli sprzężenia zwrotnego w stabil- 
nym stanie ustalonym. Nasycenie tranzystora przewodzącego wprawdzie 
również przyczynia się do przerwania pętli sprzężenia, jednak zwykle nasy- 
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Rys. 5-19, Przerzutnik typu RCTL: a) układ podstawowy; b) przebiegi napięciowe 


cenie nie jest dostatecznie głębokie i samo w sobie nie gwarantuje skutecz- 
nego przerwania obwodu sprzężenia. 

W stanie ustalonym jeden z tranzystorów układu jest nasycony, a drugi 
zatkany. Nasycenie tranzystora jest spowodowane dużym napięciem na 
kolektorze tranzystora zatkanego, które przez rezystancję R, steruje bazę 
tranzystora przewodzącego. Zwykle napięcie na kolektorze w stanie nasy- 
cenia UcEs jest znikomo małe w porównaniu z napięciem zasilającym UCcc 
i prąd kolektora 


Uec"U u 
Ie, = PECZYCES „CC 5-10 
CM R. Re ( )) 


W rzeczywistości prąd kolektora jest nieco mniejszy, ze względu na 
bocznikujący wpływ rezystancji Ry, w praktyce nie ma to jednak znaczenia, 
gdyż rezystancja R; jest na ogół o jeden lub dwa rzędy wartości większa 
od rezystancji Re, a napięcie na tej rezystancji zazwyczaj jest wyraźnie 
mniejsze od napięcia UCcc. 

W stanie zatkania prąd kolektora jest określony zerowym prądem złącza 
kolektorowego Ice, przy czym między wartościami prądów Ic, a IcM jest 
zachowany odstęp co najmniej dwóch rzędów wartości. Dlatego napięcie 
UCcEZ na kolektorze tranzystora zatkanego różni się od napięcia zasilają- 
cego Ucc jedynie niewielkim spadkiem napięcia wytwarzającym się pod 
wpływem sumy prądu IC, i małego prądu pobieranego przez rezystor Ry, 
płynących przez rezystancję kolektora Re. 

O stanie zatkania lub przewodzenia tranzystora decyduje napięcie na 
bazie, które zależy od napięcia baterii Ugg i napięcia na kolektorze tran- 
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zystora współpracującego. W stanie zatkania wpływ napięcia zatykającego 
UBB przeważa, gdyż na kolektorze tranzystora współpracującego panuje 
małe napięcie UcEsa=0, natomiast w stanie przewodzenia wpływ dużego 
napięcia na kolektorze UcEz =Ucc tranzystora współpracującego jest sil- 
niejszy. 

Przebiegi napięciowe na kolektorach powstające przy wyzwalaniu prze- 
rzutnika przedstawiono na rys. 5-19b. 

Przebiegi napięcia na kolektorze przy zatykaniu i przy odtykaniu tran- 
zystora są na ogół różne i w znacznym stopniu zależą od wartości pojemno- 
ści C bocznikującej rezystancję Ry. Jeżeli zatykający sygnał wyzwalający 
jest doprowadzony do bazy tranzystora Ty, który jest nasycony, to nastę- 
puje po pewnym czasie zmniejszenie prądu żę i zmianie ulega napięcie na 
kolektorze uc;, które steruje przez pojemność C bazę tranzystora zatkane- 
go Ty. Po jakimś czasie zaczyna przewodzić aktywnie również tranzystor T; 
i zmianie ulega również napięcie ucz, które z kolei potęguje zmiany zacho- 
dzące w tranzystorze Ty, sterując go przez drugą pojemność C, Jeżeli wzmoc- 
nienie w tak utworzonej pętli dodatniego sprzężenia zwrotnego jest większe 
od jedności, to zachodzi proces regeneracyjny, pogłębiający zmiany zacho- 
dzące w układzie. W wyniku tego działania tranzystor Ty zostanie zatkany, 
a tranzystor Tę -——- nasycony. 

Zwykle w przerzutnikach rezystancje Re są znacznie większe od rezy- 
stancji wejściowych tranzystora przewodzącego. Jeżeli więc pojemności C są 
dostatecznie duże, to — praktycznie biorąc — zmiana prądu kolektora każ- 
dego tranzystora w czasie szybkiego procesu przerzutu jest równa zmianie 
prądu bazy tranzystora współpracującego, gdyż pojemność C w czasie tych 
zmian jest równoważna zwarciu. Dlatego też tranzystor zmierzający ku nasy- 
ceniu zostaje silnie przesterowany w czasie stanu przejściowego i czas nara- 
stania napięcia na jego kolektorze jest stosunkowo krótki, Podobnie tranzy- 
stor zmierzający ku zatkaniu zostaje silnie spolaryzowany dużym napięciem 
zatykającym, jednakże napięcie na jego kolektorze nie zmienia się tak szybko 
jak napięcie na kolektorze tranzystora zmierzającego ku nasyceniu. Powo- 
duje to pojemność przyspieszająca C, która prądem ładowania, stanowiącym 
jednocześnie prąd bazy tranzystora zmierzającego ku nasyceniu, może sil- 
nie obciążać kolektor tranzystora zatykanego. Dlatego napięcie na kolek- 
torze tranzystora zatykanego ma w przybliżeniu przebieg wykładniczy 


t 
w, ZU exp | — —1 (5-11) 
e ce] »( ze) | 
Napięcie na bazie tranzystora zatykanego w pewnej chwili osiąga war- 
tość zbliżoną do UCC, a następnie zmniejsza się ze stałą czasową = mA C, 
1 LJ 


wynikającą z procesu rozładowywania się pojemności C€. Ten znaczny do- 
datni przyrost napięcia na bazie tranzystora zatykanego wynika z szybkiej 
zmiany napięcia kolektora tranzystora współpracującego, które zmienia 
się w granicach od —UcEz = —Ucc do —UcESx=0. Napięcie to przenosi 
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się na bazę tranzystora zatykanego przez dużą pojemność C, na której na- 
pięcie prawie wcale nie zmienia się w czasie szybkiego procesu przerzutu. 
Rozładowanie tej pojemności w chwilach następnych powoduje powstanie 
przebiegu napięcia bazy 


uj, 2 (Ucc-Upez)ExP EC a Ue (5-12) 
R; R, 
Jak widać z załeżności (5-11) i (5-12), zwiększenie pojemności C powoduje 
zwiększenie czasów ustalania się napięć w układzie po przerzucie, co jest 
zwykle niepożądane. Dlatego też w szybkich układach dąży się do zmniej- 
szenia tej pojemności, co jednakże w krańcowym przypadku powoduje 
zmniejszenie przesterowania tranzystorów przy przełączaniu. Za dostatecz- 
ną przyjmuje się wartość pojemności C kilkakrotnie większą od pojemności, 


przy której zachodzi równość między Rc a , tzn. 


> 2:4 (5-13) 
w, R. 

Dla układów z szybkimi tranzystorami dryftowymi tak wyznaczona pojem- 
ność C jest zwykle zbyt mała. Pojemność C jest dokładniej określona za- 
leżnością (3-35) lub (3-35a). 

Powyższy przybliżony opis działania układu zostanie w następnych 
punktach rozdziału uzupełniony bardziej ścisłą analizą stanów ustalonych 
i stanów dynamicznych. 


5.2.2.2. Analiza stanów ustalonych. W multiwibratorze bistabilnym z rys. 
5-19a w stanie ustalonym jeden z tranzystorów jest zatkany, a drugi prze- 
wodzi z nasyceniem. Analizę stanu zatkania i stanu nasycenia można prze- 
prowadzić tylko dla jednego tranzystora, np. Ts, ze względu na symetrię 
układu. 

Warunki zatkania tranzystora Tą mogą być rozpatrzone na podstawie 
schematu cząstkowego przedstawionego na rys. 5-20a. Dlą zatkania tranzy- 
stora typu p-n-p trzeba, aby napięcie baza-emiter UBEz było dodatnie. 
Napięcie to jest sumą napięć wynikających z oddziaływania źródła napię- 


Rys. 5-20. Zatkanie tranzystora 

Tą: a) fragment układu z rys. 5-19; 

b) schemat zastępczy tego irag- 
mentu 


. Ru Rz 
UBB = UBB p,+-R  UCES Ry Rz 
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cia UBBp, napięcia kolektora UcEs nasyconego tranzystora T; oraz spadku 
napięcia na wypadkowej rezystancji obwodu bazy Ry, powstałego pod wpły- 
wem prądu bazy Icę zatkanego tranzystora Ty (rys. 5-20b). Napięcie UBEz 
można wyrazić w postaci 


U U 1 „U a NIENĘ R,R; 
BEZ BB Ry+R; CES Ry-+- Ry co Ry + Rą 


= (Uga” Ico R.) 


RA RE. (5-14) 
Ry+R; FS R,+R, 
Zatkanie tranzystorą Tę wymaga dodatniej wartości napięcia UBEz, co 
można wyrazić w postaci warunku na wartość rezystancji Ry 


U 
Ra Z Rapa 5 —— PA (5-15) 


Jeżeli warunek (5-15) nie jest spełniony, np. ze względu na temperaturowy 
wzrost prądu Icy, to tranzystor Tę nie może być skutecznie zatkany. Zwykle 
wybiera się wartość rezystancji Ra wyraźnie mniejszą od wartości Ramax 
określonej przy największych wartościach Icy, UCcEs. Wartość R. nie może 
być zbyt mała, gdyż powodowałoby to z kolei małą wartość rezystancji Ry, 
określanej łącznie z rezystancją R, oraz nadmierne obciążenie obwodu ko- 
lektora tranzystora zatkanego prądem układu sprzęgającego Ry, Ry. 


mozi tok) 


STA 


-Uees 


Hiys. 5-21. Przewodzenie tranzystora Ta: a) fragment układu z rys. 5-19; b) schemat: 
zastępczy tego fragmentu 


Przewodzenie tranzystora Tę obrazuje schemat cząstkowy z rys. 5-2la. 
Przez tranzystor płynie prąd nasycenia ICM; prąd ten różni się od prądu Io 
płynącego przez rezystancję Re o wartość prądu płynąceg» przez rezystan- 
cję Ry od strony bazy zatkanego tranzystora Ty. Przyjmując za dane war- 
tości napięć UBkz i UCES, można napisać na podstawie schematu z rys. 
5-21a 


kajęją UgĘz "UCES 


5-16 
A z (6-16) 
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oraz 


1, PEGZYCEE „BEE (5-17) 
Re Re 
przy czym Ioa*ICM. Przybliżenie to ma znaczenie praktyczne, umożliwia 
bowiem wyznaczenie z charakterystyk statycznych tranzystora napięcia na- 
sycenia UCEs już na podstawie znajomości zadanego zewnętrznego prądu 
obciążenia Io. 

Tranzystor Tę nasyca się wówczas, gdy prąd bazy Ipr jest równy lub 
większy od prądu bazy Igz niezbędnego do utrzymania tranzystora na gra- 
nicy nasycenia i przewodzenia aktywnego. Stosunek tych dwóch prądów 
wyraża współczynnik przesterowania tranzystora KF (por. zależność (1-142)); 
stąd dla nasycenia wymaga się, aby KFr>1. Prąd IgF można wyznaczyć na 
podstawie schematu uproszczonego z rys. 5-21b (w którym oddziaływanie 
prądu kolektora Ic, zatkanego tranzystora T; zastąpiono przez równoważne 
zmniejszenie napięcia Ucc o wartość IcęRc) 


Ucc_lcoRo—Ugep _ UBBTUBEP 
Ry + Re Ra 


przy czym UBEP — napięcie baza-emiter przewodzącego tranzystora T>. 
Wartość IBG można określić jako 


re - leu=(BotDle, _ leu. 
BG 7 | EESGEGĆ 
a 


Izr = (5-18) 


(5-19) 
6 

a posługując się zależnością (5-16) dla wyrażenia prądu ICM przez prąd Io, 
można wyrazić warunek przesterowania tranzystora w postaci 


UgclcoR.—UBgep _ UBp*"UBEP. 
K,= -TBF__ i: Ra B,21 (6-0) 
"lpg UBEz TUCES : 
== =(h Dłg, 


Zastosowana tu wielkość 8, oznacza wielkosygnałowy współczynnik wzmoc- 
nienia prądowego tranzystora w układzie OE dla prądu stałego. 

Warunek (5-20) jest zazwyczaj spełniany poprzez rezystancję R,, która 
powinna być dostatecznie mała. Przybliżone wartości rezystancji Ry i jej 
„górnej granicy Rymax, spełniającej warunek (5-20) przy Kr= 1, wyznacza 
się pomijając szczątkowe wartości UCcES, UBEP, UBEz i Ic, Przy zastoso- 
"waniu (5-17) z (5-20) otrzymuje się warunek uproszczony 


BR, 8,R 
R, = * Re Z By az 3 ———— A —— — Rę 
K _UBB_ Fe 1 UBB_ Fe i 
rt tbc 
cc Fa cc Pa (5-21) 


Wartość rezystancji R,, podobnie jak i rezystancji Re, nie powinna jed- 
nak być zbyt mała, ze względu na obciążenie kolektora tranzystora zatka- 
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nego prądem płynącym przez dzielnik napięcia Ry, Rs. Często o wyborze re- 
zystancji R, decyduje wartość napięcia Uczz (rys. 5-21a), na ogól bowiem jest 
pożądane, aby napięcie to było bliskie wartości Ucc. Napięcie UcEz zależy 
w pewnym stopniu również od napięcia UpgEp; na podstawie schematu z rys. 
5-21a można je wyznaczyć jako 


) R 

UcEz = Wgc— Ic R.) TR; s R. * UBEP TRL RR 
O małych wartościach rezystancji R, i Rę mogą jednak zdecydować 
wymagania dotyczące szybkiego zakończenia stanów przejściowych po prze- 
rzucie układu, związane z przeładowywaniem pojemności przyspieszającej, 
oraz wymagania dotyczące obciążalności układu. W dotychczasowych roz- 

ważaniach zagadnienia te nie były uwzględniane. 
Należy zastanowić się nad zagadnieniem zapewnienia stanu zatkania. 
i stanu nasycenia w przerzutniku pracującym w szerokim zakresie zmian 
temperatury. Jak wynika z zależności (5-14), stan zatkania tranzystora za- 
leży od prądu zerowego złącza kolektora Icę i od napięcia nasycenia ko- 
lektora UcEs, które z kolei zależą od temperatury, Prąd Ic, wzrasta wykład- 
niczo ze wzrostem temperatury; typową zależność napięcia UcEs od tempe- 
ratury podano na rys, 5-22a. Ze względu na małą i liniową zależność napię- 
cia UcEs od temperatury większe znaczenie ma zmienność wykładnicza prą- 
du Ic,, szczególnie przy dużej rezystancji Rę oraz w przypadku tranzystorów 
germanowych, których prąd Ic, jest znacznie większy niż dla tranzystorów 
krzemowych. Warunek zatkania. tranzystora staje się więc krytyczny w za- 
kresie większych temperatur; można zapewnić spełnienie tego warunku do- 

bierając dostatecznie małą wartość rezystancji Ry. 


(5-22) 


/ 05 Blad 
y | Ugep A - |Uces 
ost: _dgs=1m 03 
04 | 02 piec 
ADRIA k ue 
ód da 0 T 
-60 0 20 0 20 4906 60-90 -0 0 0 4%tCe6o 
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zz |lq=210 MA 
Gęś 0 
„| Żol250 Weg F40V_Ą 


Rys. 5-22. Typowe zależno- 
ści temperaturowe: a) na- - 
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Warunek nasycenia tranzystora (5-20) zależy również od temperatury 
poprzez UBEP, UCEs, £, (rys. 5-22) oraz poprzez IC, i UBEz. Decydujący tu: 
jest na ogół wpływ stosunkowo znacznej zmienności temperaturowej f6, 
gdyż niewielka zmiana napięć UBEP, UCcES, UBEz i prądu Icy wobec ich 
szczątkowych wartości w typowych warunkach nie jest istotna. Ponieważ 
w zakresie wartości średnich prądu wartość f, wzrasta ze wzrostem tem- 
peratury, nasycenie ze wzrostem temperatury pogłębia się. Dlatego też stan 
nasycenia należy kontrolować przede wszystkim w zakresie niskich tempe- 
ratur, natomiast stan zatkania — w zakresie temperatur wysokich. Wa- 
runki (5-15) i (5-20) oraz pochodne od nich inne warunki, poprzez które 
jest kontrolowana stabilność układu, są często nazywane warunkami bista- 
- bilności. 


5.2.23. Analiza stanów przejściowych. Maksymalna częstotliwość wyzwa- 
lania. Wyzwalanie układu bistabilnego ma na celu zmianę istniejącego stanu 
stabilnego na przeciwny. Wyzwalanie odbywa się przez doprowadzenie ze- 
wnętrznego sygnału wyzwalającego do bazy, kolektora lub emitera dowol- 
nego z obu tranzystorów układu. Przebieg wyzwalający powinien przesunąć 
punkty pracy obu tranzystorów układu tak, aby znalazły się one w stanie 
aktywnego przewodzenia, co umożliwia zapoczątkowanie procesu regenera- 
cyjnego. Dalsze działanie przebiegu wyzwalającego po rozwinięciu się proce- 
su regeneracyjnego jest mało istotne, a niekiedy nawet szkodliwe, dlatego też 
przebiegi wyzwalające często mają charakter niezbyt szerokich ostrych im- 
pulsów, powstających np. w wyniku różniczkowania zboczy impulsów prosto- 
kątnych. Najczęściej stosuje się wyzwalanie w obwodzie bazy, głównie ze 
względu na większą czułość wyzwalania; z zasady również wyzwalanie po- 
przez działanie zatykające w stosunku do tranzystora przewodzącego jest 
skuteczniejsze niż działanie odtykające w stosunku do tranzystora zatkanego. 

Proces zmiany stanu równowagi układu bistabilnego, zwany przerzu- 
tem, jest w każdym przypadku procesem złożonym. Dla przykładu na rys. 
5-23 i rys. 5-24 przedstawiono idealizowane przebiegi napięć i prądów, jakie 
występują w układzie z rys. 5-19, w czasie przerzutu spowodowanego do- 
prowadzeniem do bazy nasyconego tranzystora T; prądowego impulsu wy- 
zwalającego o amplitudzie Iyp. W przebiegach tych można wyróżnić kilka 
kolejnych faz: 

1. Faza przygotowawcza; zaczyna się w chwili to z początkiem impulsu 
wyzwalającego i kończy się w chwili ty, gdy oba tranzystory są w stanie 
przewodzenia aktywnego. W czasie tej fazy następuje wyprowadzenie tran- 
zystora przewodzącego 7; ze stanu nasycenia i następnie wyprowadzenie 
tranzystora zatkanego T; ze stanu zatkania. 

2. Faza czynna; zaczyna się w chwili t; i kończy się w chwili ty, gdy 
tranzystor Ty początkowo przewodzący zostanie zatkany. W fazie czynnej 
zmiany napięć i prądów mają charakter regeneracyjny. Zatkanie jednego 
z tranzystorów kończy fazę czynną, gdyż wzmocnienie w pętli sprzężenia 
zwrotnego staje się zbyt małe. 
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Rys. 5-23. Przebiegi prądów i na- 


tranzystorze Ty w PpIze- 


pięć w 


5-19 


rzutniku nasyconym Zz rys. 


podczas przerzutu 


Rys. 5-24. Przebiegi prądów i na- 


5-19 


pięć w tranzystorze To w prze- 
rzutniku nasyconym z rys. 
podczas przerzutu 
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3. Faza bierna; w czasie której następuje ustalenie się napięć i prądów 
spoczynkowych, najwcześniej ustalą się w chwili ts napięcie kolektora tran- 
zystora włączanego Tę w procesie przerzutu, a najdłużej napięcie bazy tran- 
zystora zatykanego Ty. 

Analiza procesów przerzutu jest trudna, a ponieważ jest zwykle prze- 
prowadzana na podstawie daleko idących założeń upraszczających, wyniki 
analiży są mało dokładne. Jest to spowodowane: a) złożonym charakterem 
procesów przerzutu, b) niedokładnością modelu tranzystora, wynikającą 
głównie z nieliniowości jego parametrów, c) dużą szybkością zmian napięć 
i prądów, przy której może być istotny wpływ szeregu pasożytniczych reak- 
tancji układu, na ogół nie uwzględnianych. Pomimo występujących trudności 
i mało dokładnych wyników, analizie i optymalizacji przebiegów przerzutu 
układów bistabilnych poświęca się w literaturze specjalistycznej boj do 18] 
dużo uwagi. 

Przystępując do rozpatrzenia pierwszej fazy przerzutu, można przyjąć, 
że w chwili tę do bazy tranzystora nasyconego T; zostaje doprowadzony 
z zewnątrz impuls wyzwalania o amplitudzie Iqy (rys. 5-23). Wskutek dzia- 
łania wypadkowego prądu bazy Ipp— ly, tranzystor Ty wychodzi z nasycenia, 
po czasie ts (licząc od chwili tę), który możną wyznaczyć na podstawie za- 
leżności (1-153) jako 


tę = pln 7 ŻE. (6-23) 


przy czym: 


IBF Ly —1IgF 
Kp= fx 73 i: jl. GGIE ASRG 
CM CM 
Od chwili wyjścia tranzystora Ty z nasycenia prąd kolektora ięy zaczyna 
się zmieniać, w przybliżeniu liniowo 


= IGM G= exp (- )- -kz] =ięz|!- Gz] (5-24) 


przy czym tr = fo(tr HRęC/). 

Powoduje to zmianę napięcia kolektora Auc;, przy czym następuje ła- 
dowanie pojemności C€ i pojemności wejściowej C,„z tranzystora zatkane- 
go Tys, co przedstawiają uproszczone schematy z rys. 5-25. Stosując zależ- 

Cz 


c ; ; 
ność (2-13), dla czasów t >> Re ——FF— można przyjąć 
C+HCyz 


—R.C 
£ (5-25) 


przy czym C€' = CCy;/(C+Cyy 2). 

Zmiana napięcia Auc; przenosi się na bazę tranzystora Tę w stosunku 
określonym pojemnościami C i Cyz, powodując odetkanie tranzystora T3. 
W przybliżeniu nastąpi to w chwili, gdy zmiana napięcia na bazie przekroczy 
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napięcie zatkania UBEz o wartość napięcia przewodzenia UBEP, stąd czas 
„opóźnienia te (licząc od chwili wyjścia tranzystora Ty z nasycenia) można 
wyznaczyć jako 


t, = UgEz ŁUgep 1+ Cwz 4 +R CCyz (5-26) 
: Im Re Kp+1 © C+C 


Całkowity czas fazy przygotowawczej ty jest sumą czasów t,+fy. Zmniej- 
szenie tego czasu wymaga zastosowania silnego wyłączania oraz płytkiego 
nasycenia i płytkiego zatkania tranzystorów w układzie, a ponadto stoso- 
wania tranzystorów o dużej częstotliwości granicznej przy dużych prą- 
dach ICM. 


a) |Hbe be Ż 
ke kę 

C IG 
Rys. 5-25. Odetkanie tranzystora ą I I 
T„: a) fragment układu z wy- tet 
odrębnieniem pojemności złączo- 
wych Cj, i Cję; b) uproszczony Let JE 
schemat zastępczy tego fragmen- 

tu 


Dla rozważenia procesu regeneracji przyjmuje się uproszczony układ 
(rys. 5-26), zakładając przy tym, że przy dużej pojemności C€ w przybliżeniu 
zachodzi równość odpowiednich prądów kolektorów i baz ie, 2 — tb, tą SEiyz,. 
W układzie występuje źródło pobudzające układ prądem Ijp. Wartość prą- 
du Typ można wyznaczyć nadmiarem prądu wyłączającego bazy ponad war- 
tość prądu bazy, odpowiadającą prądowi kolektora żcy(t) w chwili zakończe- 
nia pierwszej fazy, tj. 
tł to 

b 


Jak to można z łatwością zauważyć, Iyp > Irp—Ipz. 


Typ = hy—lpy+ — (5-27) 


rz bi 


1 lei! 


Rys. 5-26. Uproszczony układ przerzutnika dla etapu regeneracji (a) i jego schemat 
zastępczy (b) 
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Dla układu z rys. 5-26b przy otwartej pętli sprzężenią zwrotnego można 
ustalić przybliżoną transmitancję 
1,63) 
Is) 


(5-28) 


W układzie z zamkniętą pętlą —Z,, (s) = Iy, (s)-1 Iqp (s). Odetkanie tran- 
zystora T;, powodujące zamknięcie pętli sprzężenia zwrotnego na końcu 
fazy przygotowawczej, jest w istocie równoważne doprowadzeniu do czyn- 
nego układu impulsu wejściowego lqp, skąd można przyjąć ly (5) = Iipls 
i po przekształceniach uzyskać transformatę prądu wejściowego 


1y,(5) = | dacwówe Wi (5-29) 


s2 ARIYPAA. ABER 
2 
4 
Na podstawie zależności (5-29) znajduje się, przy uwzględnieniu czasu t, 


, t— t, 
ty4(6) = — Dy ch a” (5-30) 
t 


Podobnie można znaleźć żą(t) na podstawie transformaty 


1,6 = 86) 1,() z — — 1, ——— i 


JO) SR 
UE s —_ 1 m | 1 
t. t tę 


Uwzględniając prąd początkowy żcy(ć;) 


: Ą , t—t, 
tal) = i.,(t,) — Ip sh | —,— - (5-32) 


t 


Jeżeli w czasie regeneracji zakończy się impuls wyzwalający, to w prze- 
biegu ił, wystąpi skok powrotny prądu o wartości Iyp. Ponieważ Ty, > ly 
zatem w chwili tej może nastąpić niepożądana zmiana kierunku regeneracji, 
jeżeli impuls wyzwalający skończy się zbyt wcześnie, Można ustalić warunki 
określające najkrótszy dopuszczalny impuls wyzwalania żądając, aby po 
zakończeniu impulsu wyzwalającego nadmiar chwilowego prądu bazy, okre- 
ślony w stosunku do chwilowego prądu kolektora żes(t„), działał w kierun- 
ku dalszego wyłączania tranzystora, tj. aby 

4 ( 
a> > żylć) (5-33) 


Powstaje w ten sposób nierówność 


tat) 5 tt tt 
ET — sh Ft > pp — lip ch (5-34) 


Po PB U U 


w której można dla uproszczenia zastąpić lewą stronę przez zero, co umóż- 
liwia otrzymanie prostego warunku na najmniejszą długość impulsu wy- 
zwalającego tw, a mianowicie: 


Bp 
t, 22 t, arch —— -+t, (5-35) 

Ip 

(przyjmując w dalszym ciągu tę = 0). 
Dalsze zmiany regeneracyjne prądów tp; oraz żę można opisać funkcja- 

mi analogicznymi do (5-30) i (5-32), podstawiając zamiast wartości tcz(£1) 
i ly wartości żey(żtw) i nadmiaru prądu bazy Ty odpowiadające chwili po 
zakończeniu impulsu wyzwalającego. Dla prądu że:(£) dla t > £, 


„ tt, Ń i tt » pt 
i(6 = ż,(4,)— yy sh — t "= „(60 — ly sh > — p sh — > 
t A ; 
(5-36) 
przy czym 
tt 
tl) — Tp sh R uk NX 
lip m —— ——— t kip FE p 


Bo U 


tt 
=zlip ch - pm —lp (dla KęŻ>Kp) (5-37) 
t 


W końcu fazy czynnej żcy(£ą) = 0, co nastąpi w chwili 
tt 
4 E)— Ty sh o 
(> gh =""= tt, (5-38a) 
4 
a w przypadku, gdy impuls wyzwalania trwa przez całą fazę regeneracji, 
w chwili tę << t,, przy czym 
: ż.,(£,) 
t, = ty arsh —*1— +t, (5-38b) 
lp 

Przy dużych amplitudach impulsu wyzwalającego czas regeneracji 
tą—ty może być bardzo krótki, np. rzędu kilku wartości ty. Czas regeneracji 
jest krótszy, gdy impuls wyzwalania działa długo. 

W fazie biernej przerzutu, zaczynającej się od chwili tę, następuje w za- 
sadzie ustalanie się napięć i prądów na poziomach spoczynkowych. Niektó- 
re jednak wielkości, jak: prąd kolektora tranzystora odtykanego Ty, napię- 
cie na bazie tranzystora odtykanego T» i napięcie na bazie tranzystora za- 
tykanego, kontynuują przez jakiś czas narastania zapoczątkowane w fazie 
regeneracyjnej i ustalają się na poziomach spoczynkowych dopiero po przej- 
ściu przez pewne ekstremum. Prąd żcęę wzrasta ponad wartość ustaloną ICM 
ze względu na składową pojemnościową, która ładuje pojemność wejściową 
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zatkanego tranzystora Ty. Duży prąd bazy zatkanego już w fazie biernej 
tranzystora Ty jest więc wyłącznie prądem pojemnościowym, który szybko 
zanika wraz z ustalaniem się spoczynkowej wartości prądu ię w chwili na- 
sycenia tranzystora włączanego. 

Zasadniczym celem analizy fazy biernej jest wyznaczenie czasów usta- 
lania się napięć kolektorowych oraz napięcia bazy tranzystora zatkanego. 
Dokonuje się przy tym znacznych uproszczeń, dla uzyskania możliwie pro- 
stych zależności. 

Do wyznaczenia przebiegu napięcia na kolektorze tranzystora włącza- 
nego T, przyjmuje się, że proces regeneracji trwał nieskończenie krótko i że 
prąd kolektora tranzystora Ty zmienia się skokiem od wartości żę,(ły) do 
zera. Skok prądu bazy i»; ma więc identyczną wartość. Ze względu na łado- 
wanie pojemności C prąd bazy ib; zmienia się wykładniczo, przy czym 
w przybliżeniu 


tyz(t) 2 i,,(t,) exp (- ar. ) (5-39) 


Przebieg napięcia uce(t) można znaleźć posługując się metodą operato- 
rową, na podstawie zależności 


R. 
Us(5) = I,,(8) Z_(5) = 8(8) 1,415) TEsRG (5-40) 


w której €' = CCyz/(CHCyz) — pojemność wynikająca z szeregowego po- 
łączenia pojemności C i pojemności wejściowej Cw. tranzystora zatkane- 
go T'. 

"Ponieważ na ogół fyłr > RcC > R.C”, można zastosować aproksymację 
86) jak w wyrażeniu (5-28) i po dokonaniu odpowiednich przekształceń zna- 
leźć przybliżony przebieg napięcia kolektora tranzystora Tę 


: | , 
C'exp| — —Cexp| — ———— 

' R.C ( RC ) »( R.C ) 

af) — —Uco Pyt)" —|1— BEC 


(5-41a) 
Przy dużych pojemnościach C w zakresie czasów większych możną zastoso- 
wać przybliżenie 


; RC (ej t 
MUr(£) = —Ucct t.,(£,) R. t [- "G-€ exp (- ze) | 


Czas narastania napięcia kolektora od wartości —UcCc do zera przy 
dużych wartościach pojemności C, wyznaczony na podstawie zależności 
(5-41b), wynosi 


[e 
tn = RC In (1 Es z) nak (5-42) 
c Ucc 
tali) R. RC 
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Najmniejsza wartość czasu th występuje wówczas, gdy odetkanie tranzystora 
Tę w Czasie pierwszej fazy następuje bez opóźnienia. Dla tego przypadku 
ics(ty) F ICM e UCG/Rc: podstawiając tę wartość do równania (5-42) znaj- 
duje się tn = tn min, przy € > Cwz, ReC > ty, a mianowicie 


Cz R. c 
t, min * R. C1In c TR.C-t, = R. Ct tę (5-43) 


Przebieg narastania napięcia na kolektorze tranzystora zatkanego Ty 
można w przybliżeniu wyrazić przebiegiem napięcia ładowania pojemno- 
ści € przez rezystancję kolektora Rę i bazę tranzystora Ty, Pomijając rezy- 
stancję wejściową tranzystora T, otrzymuje się 


=t 
W1(1) = Uc1l(ts) © 
1(£) = Uc1(t+) EXP R.G 


(2 


(8-44) 


skąd przybliżona wartość czasu opadania to napięcia kolektora 
i t, = 2,3RC (5-45a) 

Przy dużych pojemnościach przyspieszających C czas narastania tn jest 
krótszy niż czas opadania to. Przy zmniejszeniu pojemności C czas to pro- 
porcjonalnie skraca się, a czas tn nieco się wydłuża. Przyjęto określać jako 
optymalną taką wartość pojemności C, przy której tn = to, wówczas bo- 
wiem maksymalna częstotliwość, z jaką układ może być wyzwalany, jest 
w przybliżeniu największa. 

Do wyznaczenia C = Cppt korzysta się z zależności (5-41a), podstawiając 
do niej wartość czasu t = to = 2,3R.C i przyrównując uce(to) do zera. Po 
przekształceniu powstaje równanie 


dba C= [ot-esp (-22 <| —_U0C_ M. | (5-46) 
Cc-C [e todty)Rc RC 

w którym dla wartości pojemności spełniających warunek C>1,5C' lewą 

stronę można zamienić stałą wartością, zawartą między 0,9 (duże pojemno- 

ści C) a 0,76 (C = 1,5C)). Przy takim uproszczeniu można bezpośrednio wy- 

znaczyć € = Cpp, przy czym 


U t 
0, ZE 1,3 CC _t_ (5-47a) 
p tl(tR. Re 
Przy najkorzystniejszych Wakiśkach ieg(ty)Rc = UCC, a Wówczas 
t 
Cypt min 7 13 > — (5-47b) 
Rc 


Zwykle jednak żey(t;)Rc jest wyraźnie mniejsze od Ucc; w grubym przybli- 
żeniu 


CHC 


m > C+C 
tea(t,) R, £ Ugc—Uczs—(UBez TUBEp) c AUC—AUg 


wz 
c 


i wartość Copt jest zbliżona do wartości określonej jako 
t AU u 
Cypt 5 (13 A +0 ) (5-43) 
c - Ą 


Uzyskana zależność na Copt, ze względu na znaczne uproszczenia, ma cha- 
rakter raczej szacunkowy. W literaturze [17, 18] jest często spotykana zbli- 
żona zależność bardziej uproszczona, nie uwzględniająca pojemności Cwz 


Ga i (5-50) 


Zależność (5-50) może być stosowana dla tranzystorów o małej wartości fy, 
poniżej 10 MHz. 

Przy współczesnych tranzystorach o dużej częstotliwości granicznej za- 
leżności (5-49) i (5-50) nie mogą być stosowane. Stwierdzono istotną różnicę 
między wartościami optymalnych pojemności przyspieszających określonych 
na podstawie tych zależności a wartościami dobranymi doświadczalnie. Róż- 
nice te wynikają m.in. z nieuwzględnienia wszystkich konsekwencji wyni- 
kających z oddziaływania pojemności złącza kolektorowego w różnych fa- 
zach przerzutu. Uwzględniając np. pojemność kolektorową w procesie na- 
rastania napięcia na kolektorze tranzystora zatkanego należy przy określa- 
niu czasu to zastosować zamiast (5-45a) zależność 

to £2,3R.(C+C5) (5-45b) 
przy czym Ce — średnia wartość pojemności złącza kolektora. 

Zastosowanie w przeprowadzonych wyżej rozważaniach zależności 
(5-45b) zamiast (5-45a) prowadzi do zwiększenia wartości optymalnej po- 
jemności przyspieszającej, w przybliżeniu o Ce w stosunku do wartości 
określonych zależnościami (5-49) i (5-50). Tak określone wartości pojemności 
dobrze korespondują z wartościami pojemności przyspieszających określo- 
nymi według zależności (3-35), uzyskanej w drodze innych rozważań dla 
inwertera RCTL, 

Pojemność optymalna określa w praktyce najmniejszą dopuszczalną 
wartość pojemności sprzęgającej. W układach nie przeznaczonych do szyb- 
kiego przełączania korzystnie jest stosować pojemności C kilkakrotnie 
większe od pojemności optymalnej, gdyż przerzut jest wówczas bardziej 
pewny. 

Na tle powyższych rozważań można zastanowić się nad maksymalną 
możliwą teoretycznie do uzyskania częstotliwością przełączania symetrycz- 
nego układu bistabilnego. Jest ona równa odwrotności najmniejszego teore- 
tycznie możliwego do uzyskania średniego czasu przerzutu. Przy założeniu 
równości czasów tn i to, stosując zależność (5-45b) przy określeniu C = Copt 
według zależności (5-50) zmodyfikowanej przez dodanie Ce, uzyskuje się 
przybliżoną zależność 


f SORAE: 1 SETI ; 
o 700 2,3RC py +C.) 0,55+-4,6R,C_f; 


(5-51) 
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Z zależności (5-51) wynika, że wprawdzie maksymalna częstotliwość 
przełączania zwiększa się przy stosowaniu tranzystorów o większej częstotli- 
wości granicznej ft, lecz jest ona również zależna od pojemności kolektoro- 
wej Cc i rezystancji R-, przy tym wpływ stałej czasowej RC. staje się de- 
cydujący przy większych wartościach fi. Wynika stąd m.in. konieczność sto- 
sowania tranzystorów nie tylko o dużej wartości fę, lecz również o małych 
pojemnościach Ce i dużych dopuszczalnych prądach, przy których jest moż- 
liwe stosowanie małych rezystancji kolektorowych Rę. 

Jak dalece stała czasowa RcCc ogranicza maksymalną częstotliwość 
przełączania, można stwierdzić na przykładzie przerzutnika z tranzystorami 
o ft =1 GHz, Ce *5 pF, Rę= 200 Q. Z szacunkowej zależności (5-51) obli- 
cza się wartoŚć fp max = 200 MHz, tj. częstotliwość maksymalna przełącza- 
nia wynosi w tym przykładzie ok. 20%/0 wartości fy. 

Maksymalne częstotliwości przełączania układów rzeczywistych są 
zwykle jeszcze mniejsze niż wartości wyznaczone na podstawie zależności 
(5-51). Czynnikami wpływającymi na zmniejszenie maksymalnej częstotli- 
"wości przełączania są: 

1. Nasycenie tranzystorów, wprowadzające czas przeciągania prądu ts. 

2. Zatkanie tranzystorów, wprowadzające czas opóźnienia td. 

3. Proces ładowania pojemności C i pojemności Ćw, tranzystora zatka- 
nego. Czas ładowania tych pojemności nie może być dowolnie skróceny, 
gdyż przy zadanym skoku napięcia kolektora AUC wartość Re jest ograni- 
czona od dołu przez maksymalny dopuszczalny prąd Ic. Ponadto, przy ma- 
łych rezystancjach Rc zaczyna odgrywać rolę rezystancja wejściowa Ty. 

4. Przy małych pojemnościach C warunki regeneracji znacznie się po- 
garszają i czas regeneracji ulega wydłużeniu w stosunku do czasów okre- 
ślonych przez zależności (5-38a, b). Przy ekstremalnie dużych częstotliwo- 
ściach przełączania regeneracja w ogóle zanika i przerzut odbywa się nie- 
mal wyłącznie dzięki działaniu sygnału wyzwalającego. 

5. Przy tranzystorach o dużej wartości fr istotny jest wpływ pojemności 
montażowych, dotychczas nie uwzględniany. 

Czynniki te powodują, że współcześnie uzyskanie częstotliwości prze- 
łączania większych od 100 MHz jest sprawą wciąż jeszcze trudną do zreali- 
zowania. 

Że względu na źródło wyzwalające może być istotne, jak szybko ustala 
się napięcie na bazie tranzystora zatkanego. Przy pojemnościach C dużych , 
można ustalić, że przy skoku napięcia na kolektorze tranzystora włącza” i 
nego od —Ucc do —Uces skok napięcia na bazie tranzystora wyłączanego 
następuje od — UBEP do (UCc—UBEp—UCES), ti. według rys. 5-23, licząc 
czas od chwili tg 


w,,(t) = (Ugc—UBep"" UcEs—UBez) €XP (-—x5)* UBrz (6-52) 


przy czym Ry = R,Ry/(Ry HRS) — wypadkowa rezystancja obwodu bazy, 
przez którą rozładowuje się nadwyżka ładunku na pojemności. 
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Czas ustalania się napięcia na bazie tranzystora zatykanego można oce- 
nić na podstawie wielkości zwanej zwykle czasem martwym układu 


R,R, 
tm = 4,6 —-— > —— (5-53) 

Ryt Ra 
który określa czas 100-krotnego zmniejszenia się nadwyżki napięcia na bazie 
ponad ustalone napięcie UBEz. Wyzwolenie układu w czasie ustalania się 
napięcia bazy jest możliwe, jednakże w takim przypadku następuje wydłu- 
żenie czasu td w fazie przygotowawczej przerzutu, gdyż efektywne napięcie 
zatykające jest większe niż UBEz. 


5.2.2.4. Projektowanie przerzutników symetrycznych, W zasadzie projekto- 
wanie przerzutników symetrycznych sprowadza się do projektowania ukła- 
dów NOR lub NAND, składających się na dany układ bistabilny. W tym celu 
można więc korzystać z procedur projektowania układów logicznych zamie- 
szczonych w rozdz. 3 i 4, Takie postępowanie jest szczególnie wskazane 
w przypadku przewidywanego dużego obciążenia tych układów oraz rozga- 
łęzionego systemu sterowania, 


W wielu przypadkach można jednak korzystać z uproszczonych zasad 
projektowania, przy stosowaniu których wpływ obciążenia nie jest uwzględ- 
„niany bądź może być uwzględniony przez określenie odpowiednio dużego 
współczynnika nasycenia tranzystorów. Takie uproszczone zasady projekto- 
wania układów przerzutnikowych RCTL przedstawiono. poniżej. 

Przy projektowaniu przerzutników RCTL należy przede wszystkim 
ustalić dane wyjściowe. Najważniejsze są: dane dotyczące maksymalnej 
częstotliwości powtarzania fp max, napięcia zasilające Ucc i UB3 oraz ich 
polaryzacje, warunki obciążenia, a także maksymalna temperatura pracy 
Tamax. Jeżeli napięcia nie są dane, to określa się wartość Ucc według po- 
żądanego skoku napięcia AUC (w przybliżeniu Ucc=1,2 AUC), natomiast 
wartość UB3 wybiera się zwykle ok. 2...5 V. Wybór większej wartości UBB 
nie jest zaleeany, gdyż powoduje konieczność stosowania dużych wartości 
rezystancji R. i duże wahania temperaturowe napięcia zatykającego UBEZ. 

"Na podstawie powyższych danych dokonuje się wyboru tranzystora, ja- 
ki może być w projektowanym układzie stosowany. Orientacyjnie należy się 
kierować zasadą, aby częstotliwość ft wybranego tranzystora była co naj- 
mniej dziesięciokrotnie większa od maksymalnej wymaganej częstotliwości 
powtarzania, oraz aby dopuszczalne napięcie kolektora wyraźnie przewyż- 
szało napięcie zasilania obwodu kolektora. Korzystnie jest wybierać tran- 
zystory o dużym dopuszczalnym prądzie kolektora, wówczas bowiem można 
zastosować mniejszą rezystancję kolektora Re, sprzyjającą uzyskaniu więk- 
szych szybkości przełączania, Dla pracy w temperaturze większej niż ok. 
35?C należy wybierać przede wszystkim tranzystory krzemowe. Tranzystory 
krzemowe są przeważnie typu n-p-n, co należy uwzględnić przy wyznacza- 
niu polaryzacji napięć zasilających. 
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We wstępnej fazie projektowania ustala się wartość rezystancji Rę oraz 
prądu obciążenia Io. Wielkości te są związane zależnością (5-17) 


Ugc—Uces 


I = 
o R- 


Przy wyborze prądu I» as ICM należy brać pod uwagę warunki obciąże- 
nia oraz wartość prądu kolektora, przy której występuje maksimum często- 
tliwości ję. . 

Mając dane napięcie zasilania Ucc i UBB oraz rezystancję Rę i prąd ło 
można przystąpić do wyznaczania rezystancji Ry i Rą, które są zależne od 
przyjętych warunków na stan zatkania i na stan przewodzenia tranzystorów 
w układzie. Do obliczenia tych rezystancji jest potrzebna znajomość napię- 
cia zatkania UBEez i współczynnika przesterowania tranzystora w nasyce- 
niu Kp, a ponadto takich parametrów tranzystorów, jak: f, Ic, UCES, 
UBEpP oraz maksymalne dopuszczalne napięcie zwrotne UBER max. Zwykle 
wartość Upgz jest wybierana w granicach od zera do 2 V, a wartość Kr od 
1 do 10. Większe wartości KF wybiera się, gdy tranzystor przewodzący 
musi absorbować duże prądy z obciążenia typu emisyjnego. Napięcia szcząt- 
kowe UcEs i UBEP wynoszą ok. 0,5 V i na ogół Ucc ? UCES, UBep. Podob- 
nie ło ? Icy, nawet przy maksymalnej temperaturze pracy. 

Wartości rezystancji Ry i Rę mogą być ustalone przy zastosowaniu róż- 
nych metod, W metodzie uproszczonej rozwiązuje się łącznie równania (5-15) 
i (5-21), co staje się proste przy założeniu R, > Re. W równaniu (5-15) przyj- 
muje się przy tym największe wartości Ic, i UCcEs, a w równaniu (5-21) — 
najmniejsze wartości f, i zwiększoną wartość Kp. Po wyznaczeniu Ry i Rą 
należy sprawdzić przede wszystkim wartość napięcia UBEZz w normalnej 
temperaturze pracy. Ze względu na czułość wyzwalania, szybkość przerzutu 
oraz niepożądane przebicie złącza emiterowego napięcie UBEz nie powinno 
przekraczać wartości 2 V oraz napięcia UBER max. Jeżeli inne względy nie 
decydują o tym, to należy ustalać niezbyt dużą wartość napięcia UBB, 
w granicach 2..3 V, gdy przy małych wartościach Ugg wahania temperatu- 
rowe i wartość napięcia Upez są małe. 

Przebieg obliczeń według metody uproszczonej bez uwzględnienia obcią- 
żenia jest zilustrowany poniższym przykładem obliczeniowym. 


Przykład 5.1. Obliczyć rezystancje dla przerzutnika nasyconego z napięcia- 

mi zasilającymi Ucc = 10 V, UBB = 3 V, w którym zastosowano tranzystory 

germanowe o typowych wartościach fy 240, Icy = 1 nA (przy maksymalnej 

temperaturze pracy ICę max = 10 LA). Przy obranym prądzie Iyax5 mA na- 

pięcia szczątkowe wynoszą: UCESa=0,3 V, Ugep = 0,5 V. Zakłada się Kr->3, 
1. Oblicza się Rę według (5-17) 


R.- UCcUcESs _ 10—0.3 
c 


1,94 kQ 
1, 
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Przyjmuje się do dalszych obliczeń Rę = 2 kQ. 
2. Ustala się równanie (5-15) 


UBB ; 3 


UCES max 0,01 + 0.3 
ICo max" R, ? R; 


R» = 


3. Ustala się równanie (5-21), przy R;>*Rę i zwiększonej wartości 
KFmin=>5 


R. Bo min Re 2 40:2 2: 80 
5+8 _UBB_ R 5-40 3 _2_ 5+ _24_ 
0 min Ugć R, 10 R; R, 


4. Podstawiając warunek (5-15) do (5-21) uzyskuje się równanie na Ry, 
z którego wyznacza się R, = 15,3 kQ. Obierąa się R; = 15 kQ, po czym, po 
r tej wartości do (5-15) uzyskuje się Re = 100 kQ. Przyjmuje się 
Ry = 85 kQ. 

5. Wykonuje się obliczenia sprawdzające według zależności (5-14), (5-20) 
i (5-22): 


1 3 15 
R;y+R, 15-85 


UBEZ max Ś UBB 0,45 V 


U R 
R; +R SSNETRATO, 


UBEZ min © (UBB—1Co max Rą) —— 


= (8—0,01 +85) —19— —0,3 —B$- — 0,07 V>0 
100 100 


Ucez1c max Ro—UBEP zs UBg-- UBEP 


R, +R, R, 
"min = UBEz Daze Pamin © 
lęno == Ę z — (Ba min” + DICo max 
10—0,01-2—0,5 _ 3+0.5 
ZR 15+2 85. _-40— 4,8>3 
10—0,3 _ 0,0703 _qq 901 
2 15 


1 
UCEZ min © GEE + UBzp Ri-R; 
= (10—0,01 -2) 5 +05 b — 8,8 V 


Wartości UBEz, Kr i UcEz są zadowalające. Skok napięcia kolektora 
AUC min * UCEZ—UCES * 8,8—0,3 = 8,5 V. 


Metoda uproszczona umożliwia szybkie wyznaczenie rezystancji prze- 
rzutnika, jednakże nie gwarantuje właściwej pracy układu przy zmianie 
jego parametrów w granicach tolerancji i zmian temperaturowych. Z dru- 
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giej strony zagadnienie zapewnienia właściwej pracy przerzutników w pew- 
nym znanym zakresie zmian parametrów tranzystorów i rezystancji staje 
się szczególnie ważne przy masowym wytwarzaniu tych układów. Zagad- 
nienie to rozwiązuje się najprościej przy zastosowaniu metody projektowa- 
nia według najgorszego przypadku. Podstawą projektowania przerzutnika 
metodą najgorszego przypadku jest równanie (5-14) dla stanu zatkania 
i równanie (5-20) dla stanu przewodzenia tranzystora. Oznaczając kres gór- 
ny napięcia zatkania UBEz przez UBEz, a kres dolny przez UBez oraz w po- 
dobny sposób kresy górne i dolne innych wielkości, można z zależności (5-14) 
znaleźć 


ri Fi R, R; R, R. 
UBEz = UBB z —— —UCcES Z lc z (5-54) 
R, + Ry R, +R R, FR. 
'Na podstawie tej zależności 
UgzU Ź 
żę BB BEZ <A, (5-55) 
UBrztUcest IcoR, 


"W podobny sposób można wyznaczyć Ry, do czego wystarczy w zależności 
(5-55) zamienić kresy górne na kresy dolne i odwrotnie. 
Analogicznie z (5-20) można wyznaczyć kres dolny Kr 


Ucc—lcoRc—UBep _ UBB+UBep. 


RR B, 
Kp=— a 6 == fi, (5-56) 
I — —BEZ_=CEE_ — (8,41) Ic, 
R, 


Z zależności (5-56) można również wyznaczyć kres dolny rezystancji Ra, 
tym razem wynikający z warunku na przewodzenie tranzystora 


R.— sz UsstUpeiho, | 
zk Ucclcg,R.—U -  Uggz+Uces 
L2.CC a c BER 6; |- „BEZ CES (6-1) Ic, Kp 
Ry Re Ry 


(5-57) 

Kres górny rezystancji Rę wyznacza zależność powstająca przez zamianę 
"w (5-57) kresów górnych na kresy dolne i odwrotnie. 

Na podstawie uzyskanych zależności dąży się do ustalenia obszaru, 
w którym istnieją wartości R, i Rę zawarte między kresami górnymi i dol- 
nymi tych rezystancji, wyznaczonymi przez równania przewodzenia i zatka- 
nia tranzystora. Obszar dopuszczalnych wartości R, i Rę może być wyzna- 
czony metodą graficzną, co ilustruje przykład obliczeniowy. 


Przykład 5.2. Obliczyć metodą najgorszego przypadku rezystancje przerzut- 
nika nasyconego, przy następujących danych (tranzystor krzemowy): UCcc = 
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=]12 V +0,2 V, UBB=12 V +02 V, Io = 


=0...2 


10 mA £0,5 mA, UBzz *0..2 V, 


Kr = 1,2..5, Ba = 45.. .105, UBgp = 0,65 V...0,85 V, UCEs = 0,15.. 0,35 V, Icy = 
nA. 


1. Wyznacza się na podstawie (5-17) rezystancje Rci Ra: 


3 — _Ucc_UCES_ _ 118—0,36 _;gyQq 
ó 1, 9,5 * 
Ugc-U. 
R,=-—CG=CES__ 122—015 _ 1 jg zQ 


l 
Wybiera się wartość Re = 1,175 kQ +2. 


2. Określa się zależności R,(Ry) i Rz(R+), wynikające ze stanu zatkania, 


według (5-55): 


ze Upp=U 
a) E = UBB_UBEZ = i Ę 
UBez tUczstlco Bi RPPOCAZĄ 
UBB—U Z AEÓ a „a 
b) = SZ R m IAOŻ i — 45, 
UBEz + UcEsT Ica R, 2-+0,15 


3. Określa się zależności R.(R,) i Ry(ft4), wynikające ze stanu przewo- 
dzenia, według (5-57): 


c) 
R, _(UgB+UBęp)B, 3 stu” t- 
dec 1co Ro UBep UgeztUcis wany | 
R, +R, TOWKEGE — B= 1,— DART —(BP1) Igo Kp 
(11,8--0,65) 105 
12,2 — 0,65 2+0,35 
-TASTRY 105— (es =p —106 - 0,002) 5 
1310 
1210 , 11,75 _4g5 
L15+R, R, 
d) 
_WgstUBełłę 
R, = Ę z 


Ucc—IcoRę -—Uaep 8, 


-|1 _ UBrztUces_ —(6, 6,Dia] Kp 
R,+Rc E 


1 
(12,2+-0,85)45 
11,8—0,002 « 1,2—0,85 0,15 
— 45 — | 10,5— —— | 1,2 
1,2+R4 R, 
588 


493 0,18 
żę 12,6 
1,2 Ry R, 
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4. W płaszczyźnie zmiennych R., R, wykreśla się cztery krzywe: a, b, 
c, d, odpowiadające czterem zależnościom ustalonym w p. 2 i p. 3. Krzywe 
te są przedstawione na rys. 5-27. Wnętrze czteroboku ABCD reprezentuje 
nieskończony zbiór par wartości Ry, Re, spełniających warunki zadania, Do 
realizacji można wybrać dowolną część obszaru ABCD, np.: 


R, = 30 kQ+10%/0; Rą = 500 kQ-+20%% itd. 
1250 


250 


Rys. 5-27, Wyznaczenie dopuszczalnego 
zbioru wartości rezystancji R,, R, w 
L- 

przykładzie obliczeniowym 5.2 15 20 25 30 35 kR © 


Wyniki uzyskane metodą projektowania na najgorszy przypadek są 
tylko wtedy prawidłowe, kiedy krzywe odpowiadające górnym kresom war- 
tości rezystancji przebiegają rzeczywiście powyżej krzywych reprezentują- 
cych dolne ich kresy. W przeciwnych przypadkach układ przy założonych 
warunkach nie jest do zrealizowania. Często tak się zdarza, gdy zakłada się 
zakresy zmian prądu Io, napięcia UBEz i współczynnika KF lepsze, niż to 
wynika już z samych zmian wartości — odpowiednio — napięć Ucc i UCESs, 
napięć UBB i UCEs oraz współczynnika f,. W przykładzie 5.2 np. wartość f, 
zmienia się 2,34 raza i przyjęcie większej dopuszczalnej zmiany współczyn- 
nika Kp — w stosunku 4,15 jest podyktowane koniecznością uwzględnienia 
poza zmianami 5, jeszcze zmian innych wielkości układu. 

Metoda projektowania według najgorszego przewidywanego przypadku 
rozłożenia wartości parametrów układu w praktyce wprowadza znaczne 
ograniczenia, tym większe, im szersze tolerancje są założone na wstępie. 
Dlatego też przy ustalaniu tych tolerancji należy postępować w sposób 
oględny, ewentualnie dokonując obliczeń według kilku wariantów, w celu 
zorientowania się we współzależności między tolerancjami wartości założo- 
nych i obliczonych, i w możliwościach ewentualnej wymiany tolerancji. Na 
przykład w przykładzie 5.2 rozszerzenie dopuszczalnych zmian prądu Io 
o dalsze 0,3 mA powoduje przejście rezystancji Re do pożądanej szerszej 
klasy tolerancji 5'/. 

Metoda projektowania na najgorszy przypadek może być znacznie upro- 
szczona, jeżeli nie wprowadza się ograniczeń na wartości maksymalne UBEZ 
i KF, wówczas bowiem nie trzeba obliczać dwóch krzywych (oznaczonych 


se a | 483 


na rys. 5-27 liniami przerywanymi). W takim przypadku pole dopuszczal- 
nych wartości Ry i Rąę znacznie się zwiększa. 

Przy ustalaniu wartości Ry i Rę należy mieć na uwadze to, że większym 
wartościom Ry, Rę odpowiadają większe wartości UcEz, a więc i większe 
skoki napięcia AUC = UcEz—UCEs na kolektorze. Mniejsze wartości R, i Ra 
ułatwiają natomiast rozładowanie pojemności po przerzucie, co jest pożą- 
dane przy większych częstotliwościach przełączania. 

Pojemność sprzęgającą wybiera się według zależności (3-35a), (5-49) lub 
(5-50), ewentualnie zwiększając jej wartość o Ce. Przebieg obliczeń podano 

„w przykładzie obliczeniowym. 


Przykład 5.3. Wyznaczyć optymalną pojemność sprzęgającą dla przerzutni- 
ka zaprojektowanego w przykładzie 5.2, jeżeli fr = 200 MHz, Cycz = 15 pF, 
Cjez = 30 pF. 

1. Wyznacza się wartości AUB i AUC 

AUp = Upęz + Uggp = 2+-0,85 = 2,85 V 
Na podstawie (5-22) znajduje się UCcEz = 11,33 V, skąd 
AU = Ucgz—Uces = 11.33— 0,35 = 11 V 
2. Oblicza się Copt według (5-49) 


t, AUg Ue 
Gne(13 sę "Gs ) : =: 


c ve Ucc AUc—AUg 
10-12 2,85 ) 12 
1,3 zk 45 Ś— 1078 == 17 pF 
( 628-0,2-12 1 12 11—2,85 > 
3. Wyznacza się Copt według (3-35a) 
Kp 5 


C,ę 73 Ć 15 = 18 pF 
op" w,R, ©  6,28.0,2-107.1,2-108 ę: ś 


4. Wyznacza się Copt według zmodyfikowanej zależności (5-50) 
5 1,5 


1 
Cpę EPC = 
opt w,R, ©  6,28-0,2-109.1,2-103 


-+-15 = 16 pF 


W przykładzie 5.3, pomimo stosowania różnych zależności, uzyskano 
wyniki na wartość Copt w zasadzie identyczne. W innych przykładach wy- 
niki te mogą różnić się bardziej, co jednak nie ma większego znaczenia, gdyż. 
dobór wartości Copt nie jest zbyt krytyczny i ostateczną wartość pojemno- 
ści dobiera się zwykle eksperymentalnie. 


5.3. Układy asymetryczne (Schmitta) 


5.3.1. Zasada działania 


Jednym z najbardziej popularnych układów techniki impulsowej jest asy- 
metryczny przerzutnik Schmitta (rys. 5-28a). W układzie tym sprzężenie 
zwrotne jest realizowane za pomocą wspólnej rezystancji emiterowej KRe.. 


484 


Ponieważ kolektor tranzystora T» nie jest obciążony obwodem sprzęgają- 
cym z pojemnością przyspieszającą, zatem stromość zboczy przebiegu Ucz 
(rys. 5-28b) jest bardzo dobra zarówno przy włączaniu, jak i przy wyłącza- 
niu tranzystora T;. 


Rys. 5-28. Podstawowy układ przerzutnika asymetrycznego jako dyskryminatora am- 
plitudy (a) oraz przebiegi przy przełączaniu tego układu (b) 


Istnieje wiele odmian układu Schmitta. Klasycznym zastosowaniem 
przerzutnika Schmitta jest dyskryminacja amplitudy, regeneracja kształtu 
impulsów prostokątnych oraz indykacja przejścia przebiegu badanego przez 
pewne określone poziomy napięć. W tych zastosowaniach układ jest stero- 
wany napięciem wejściowym przez bazę tranzystora T, (rys. 5-28a). Jeżeli 
napięcie wejściowe uwe jest małe, to tranzystor T; jest zatkany, a tranzy- 
stor Tą przewodzi wskutek ujemnej polaryzacji bazy napięciem z kolektora 
tranzystora T;. Prąd emitera tranzystora Tę wytwarza ha rezystancji Re 
spadek napięcia —UEs, utrzymujący tranzystor T; w stanie zatkania. Prze- 
rzut w drugi stan stabilny następuje wówczas, gdy napięcie wejściowe, 
przekraczając pewien poziom —Uw, wprowadza tranzystor T; w stan prze- 
wodzenia. Zmiana napięcia na kolektorze tranzystora T, przytyka tranzy- 
stor Tę i prąd emitera tego tranzystora maleje. Powstaje tendencja do 
zmniejszania spadku napięcia na wspólnej rezystancji emitera, w rzeczy- 
wistości jednak następuje na skutek tego wzrost prądu emitera tranzysto- 
ra T; i w rezultacie zmiany napięcia wę zostają w pewnym stopniu skompen- 
sowane. Ostatecznym wynikiem procesu przerzutu jest całkowite zatkanie 
tranzystora Ts i przewodzenie tranzystora Ty. 

W stanach stabilnych tranzystory przewodzące mogą być nasycone lub 
aktywne, w zależności od czego układy Schmitta dzieli się na nasycone i nie- 
nasycone. W układzie nienasyconym tranzystor Ty podczas przewodzenia 
pracuje w pewnym zakresie jako wtórnik emiterowy, tzn. przebieg napię- 
cia ue odtwarza w przybliżeniu kształt napięcia wejściowego (rys. 5-28b). 
W układzie z nasyconym tranzystorem T; rezystancja wejściowa jest na 
tyle mała, że przy dużej rezystancji wewnętrznej źródła sterującego prze- 
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bieg wejściowy zostaje, praktycznie biorąc, zwarty i napięcie ue jest stałe 
oraz równe —UFEy. 

Powtórny przerzut, tzn. zatkanie tranzystora I; i przewodzenie tranzy- 
stora Tę następuje wskutek przekroczenia przez napięcie wejściowe pozio- 
mu —Uwz, przy którym tranzystor Ty zostaje przytkany, a tranzystor T; 
wprowadzony w stan aktywny. Następuje wówczas proces regeneracyjny, 
w wyniku którego tranzystor T, zatyka się. Aby zatkanie to było trwałe, 
jest niezbędne, aby wartość napięcia wejściowego Uws była mniejszą od 
napięcia Uw;, tj. " 


Uwa < Uw 


Różnica napięć Uw; Uw; wyznacza zakres histerezy układu. Przy napięciu 
wejściowym zawartym w granicach 


—Uyz > Vy > — Up 


układ może się znajdować zarówno w jednym jak i w drugim stanie stabil- 
nym, zależnie od tego, jak uprzednio zmieniał się sygnał wejściowy. Zakres 
histerezy przy zastosowaniu układu Schmitta jako dyskryminatora pozio- 
mu wejściowego powinien być jak najmniejszy. Jednak przy zastosowaniu 
układu Schmitta jako klasycznego przerzutnika nie dąży się na ogół do 
zwężenia zakresu histerezy, przeciwnie, histereza powinna być duża dla 
zaakcentowania różnicy między obu stanami stabilnymi. W tym przypadku 
za pomocą dzielnika napięcia ustala się napięcie wstępne polaryzacji bazy 
między poziomami Up; a Up; i wyzwalanie układu odbywa się za pomocą 
ciągu krótkich impulsów o zmieniających się znakach (rys. 5-29). Przy do- 
prowadzeniu kilku kolejnych impulsów o tym samym znaku układ zostaje 
wyzwolony jedynie przez impuls pierwszy. Możliwe są również inne spo- 
soby wyzwalania, zbliżone do stosowanych przy układach symetrycznych. 
Zarówno analiza jak i synteza układu Schmitta są znacznie trudniejsze 
niż dla układów symetrycznych. W dalszych częściach rozdziału dokonuje 


SH 
| 
Rys. 5-29. Wyzwalanie układu asy- Rys. 5-30. Podstawowy układ asyme- 
metrycznego przy ustalaniu spoczyn- trycznego przerzutnika  nasyconego 
kowego poziomu napięcia wejścio- 2 potencjometrycznym zasilaniem ob- 
wego w zakresie histerezy wodu bazy tranzystora T 
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się przybliżonej analizy nasyconego układu Schmitta i podaje się wskazów- 
ki do projektowania. 


5.3.2. Analiza stanów ustalonych w układzie nasyconym 

Zostanie rozpatrzony nasycony układ Schmitta przedstawiony na rys. 5-30. 
Dla stanu, w którym tranzystor T; jest nasycony, napięcie UBEz zatykające 
tranzystor Tę można wyznaczyć na podstawie schematu z rys. 5-31a, a mia- 
nowicie 


R 
Upizą 5 Upy z — Ups z — Ip z = 5-58 
BEZ2 = Uma |R,  CESRLR, © RER; (6-58) 


Rys. 5-31. Rozkład napięć i prądów w układzie z rys. 5-30 przy: a) zatkaniu tranzy- 
stora Ta: b) nasyceniu tranzystora Tę 


Aby napięcie UBEZe mogło być dodatnie, co jest warunkiem zatkania, 
rezystancja Rą powinna spełniać nierówność 


Up, R 
Rą < -- dyść > o WOS 


- (5-59) 
Ucestlco Pi 


Występujące w zależności (5-59) napięcie emitera Up; zależy od współczyn- 
nika głębokości nasycenia (przesterowania) Kp, i od wypadkowych wartości 
zastępczych napięcia Ugc i rezystancji R., w obwodzie kolektora; w przy- 
bliżeniu 


Uni sec Ucegl: e a" (5-60) 
R,+R. 1. 
e c1 Pt Kp 
przy czym: 
R 
(aaa. (5-61) 
* Ri +RatRa 


_  Rą(R;TR,) 


=— 5-62) 
4 RiytRztRa : 
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Gdy tranzystor Ty; jest nasycony, prąd bazy IBF; może być wyznaczony 
z jednej strońy jako prąd wyjściowy dzielnika R, Ry, a z drugiej jako prąd 
niezbędny do ACE tranzystora Ty ze współczynnikiem Kp, 


R. —Up,oUggp _ ___ UcocUces_ (5-63) 
1 R ż 
8 (R „R +R, 
Kp 
przy czym: 
R 
Epi = UGCTpL (5-64) 
R;+Ry 
R,R 
Ry, = > 3— 5-65 
b "Rs+R; WBU 


W drugim stanie ustalonym jest zatkany tranzystor Ty, a T» jest nasy- 
cony. Napięcie zatykające tranzystor Ty wyznacza się na podstawie sche- 
matu z rys. 5-31b 


UBEz: % UEs— UCC 3" a: —1c Ba8 (5-66) 
R; Ry R;+Rą 
Napięcie Up, jest określone zależnością analogiczną do (5-60) 
R 
Upa = (Uqc7 Ucęs) 0 %— - (5-67) 


Prąd bazy nasyconego tranzystora Ts+ może być określony zależnością po- 
dobną do (5-63) 


Ep, Up. Upp Uec—Ucz 
Ippą = —F2 U z: BEP „| CC a A (5-68) 
a (R,+R,;) —— +R, 
Kp 
przy czym: 
= (Upe=lcy Rx) — >. (5-69) 
CC fCo*ci R.1 1+R;+Ra 
RR, +R.) 
Ry, = TF? a PR) (5-70) 
Ry-+Rę-+-Rc, ż 


Uzyskane zależności zostaną wykorzystane w p. 5.3.5, w którym omówiono 
projektowanie układów Schmitta. 


5.3.3. Analiza charakterystyki wejściowej układu nasyconego 


Przy zastosowaniu układu Schmitta jako dyskryminatora poziomu sygnału 
wejściowego (rys. 5-28) nader istotny jest kształt charakterystyki wejścio- 
wej, a przede wszystkim są istotne wartości napięć progowych, przy których 
następuje przerzut. 
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Typową charakterystykę wejściową układu Schmitta przedstawiono 
w uproszczeniu na rys. 5-32. Poszczególne odcinki tej charakterystyki moż- 
na rozpatrzyć, śledząc zmiany napięć i prądów, jakie zachodzą w układzie 
przy sterowaniu napięciem liniowo zmiennym (rys. 5-33). 


ł 


bt 


"Ug(2)  —Uglt)-Uwz "Uw 


Rys. 5-32, Charakterystyka wejścio- 
wa układu dyskryminatora z rys. 5-28 


L1) 


Rys. 5-33. Zmiany napięć i prądów w 

przerzutniku asymetrycznym z rys. 

5-28 przy sterowaniu przebiegiem li- 
niowo zmiennym w czasie 


-Ue27 Uęe$ 
ucz 


"Gdy napięcie wejściowe jest małe, tranzystor Ty jest zatkany, a tran- 
zystor Tę nasycony. Odetkanie tranzystora T; następuje w punkcie P cha- 
rakterystyki, po czym następuje wzrost prądu emitera że; tranzystora Ty. 
Prąd emitera żęg tranzystora Ts nieznacznie maleje, wskutek czego tranzy- 
stor Tę wychodzi z nasycenia i następuje przerzut. Punkt pracy na charak- 
terystyce wejściowej przeskakuje z punktu ł do punktu !/, Dalsze zwiększa- 
nie napięcia wejściowego powoduje nasycenie tranzystora T; (w punkcie S), 
przy czym jest również możliwe nasycenie tranzystora T; bezpośrednio po 
przerzucie. 

Przy zmniejszeniu napięcia wejściowego przerzut powrotny następuje 
przy mniejszym napięciu wejściowym i punkt pracy przemieszcza się 
z punktu 2 do punktu 2. Różnica napięć UB(1) i UB(2) wyznacza zakres hi- 
sterezy układu. 
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W charakterystykach układów nienasyconych odcinek P-1 charaktery- 
styki wejściowej nie istnieje i przerzut następuje bezpośrednio po odetkaniu 
tranzystora Ty. 

Przy projektowaniu dyskryminatorów poziomu wejściowego dąży się 
do uzyskania możliwie wąskiego zakresu histerezy, co jednakże jest sprzecz- 
ne z dążeniem do uzyskania możliwie dużej szybkości przerzutu. Czas prze- 
rzutu jest bowiem w przybliżeniu odwrotnie proporcjonalny do powierzchni 
ograniczonej z jednej strony charakterystyką układu, a z drugiej strony — 
prostą reprezentującą rezystancję źródła Rg (na rys. 5-32 powierzchnie te 
są zakreskowane), Jest oczywiste, że zbliżanie napięć UB(1) i UB(2), powo- 
dujące zmianę nachylenia i skrócenie odcinka 1-2 charakterystyki o ujem- 
nym nachyleniu, przyczynia się do pogorszenia warunków regeneracji 
w układzie. W zagadnieniu tym jest więć potrzebny kompromis między żą- 
danym zakresem histerezy a niezbędną szybkością przerzutu, z uwzględnie- 
niem ponadto możliwej do uzyskania stałości napięć progowych. 

Zajmijmy się obecnie wyznaczeniem współrzędnych punktów P, S, 1i 2 
charakterystyki wejściowej układu Schmitta. Zakłada się przy tym, że tran- 
zystor jest całkowicie zatkany aż do napięcia progowego UBEP oraz że przy 
przewodzeniu wartość napięcia UBEp jest stała. Stosuje się również nastę- 
pujące oznaczenia: 


1 1 1 1 
Gysc e JGumeżaj  Geske GS 
© Ra © Re ś R. i R, 

ę = zę Gi» 5 7: ah ca ; Gs = = : 
Ra R,+ Rą R;y+ Raq 


Napięcie Ug(P), przy którym tranzystor Ty odtyka się wyznacza się ja- 
ko sumę UE(P)--UBEP © (Icz--IB;)Ret+UBEP. Wartość Ug(P) jest określona 
zależnością (5-67). Inną i bardziej dokładną zależność można ustalić na pod- 
stawie schematu z rys, 5-31b, a mianowicie 


G; 
ś» (Ugc"UcEs) Gee + (Ugo UBEP) Ga; — Ice G —Ugęp Gz 5 
P) = — --- pęcz PC EE ui DESAA ZG wi AW 
8 Ge Gęe+ Gzz-h Go SR 
(5-71) 
Współrzędne UB(1), IB(1) punktu I wyznacza się przyjmując, że tranzystor Tę 
znajduje się na granicy nasycenia, na podstawie zależności: 


Up) = (Ip, Ip) R, =(6,+DID+IcY+-I,, Ip] R,  (6-72a) 
Ig, =TUgC—Up()- U ops] Ge = B,IBa (6,7 Icy (5-72b) 


Ig, = [Ugc= Ic Raq" UpU) —Ugypl Gy; -[Ugll)-ŁUppplG, (5-720) 
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Na podstawie zależności (5-72) znajduje się: 


UE) [Ges— By G,+G,,)]—(Ucc—Uces) Gs (Ucc—Upęp) By Gs se 


Ip(1) = -—7 —-- 
b 2 Gz 
* Ga 

—Ugyp Po E;+ Icolf. wo(a-6 -Ga.) 
BEPro a '*Covo o G 
ł nn ————-—-- - RECO: (5-73a) 

[> Ga 
8 Ga 


(Uęc—UBep) b, Gzz— CE 


Up(1) = mia 
$ _M. GG» Ga Gy 
B,+1 = G., * +8, > —IGęe—Bo(Gyt G.)] 
c: € 
+ie-V(1-A-$: G 2 | tee UcES) G. Bo tdIc kęż 

kj 6, G RSE: „SĘ *— *Upep 

i ei +6 z [G.+ By G,+G,)] 

Botl GA Ga (5-73b) 


W punkcie 2 charakterystyki tranzystor T, jest granicznie zatkany, tj. 
napięcie baza-emiter jest równe —UBEP, a prąd IBę = —IC,. Gdy tranzy- 
stor T; nie jest jeszcze nasycony, obowiązują następujące zależności: 

Ug(2) G, = Ip(2) = (89+1)Ip(2)-+109 (5-74a) 
= B,1g(2)+(8,F1)Ico (5-74b) 
od Ówićj- = SA: ,—Ugp(2)— dwAGy=l= (5-74) 


na podstawie których można wyznaczyć współrzędne UBf2), IB(2) punktu 2: 


G 
(Ucc—UBep) Cza — UBEPG> ze(- c=) 
Ue» "e" Sa +Ugzp (6-75) 
GyGy 30) — — > G, 
Bytl Gą 
G, 
Ig(2) = [Ug(2)—Upppl Ra = (5-75b) 


W punkcie S tranzystor T; nasyca się granicznie, przy czym obowiązują 
zależności: 


UplS) = (8, + D Up(S) Ie, R, (5-76a) 
BTgl(5-+(8,FD Ig, = IUcc—Up(S)—UcpslG, — IUp(S) —Ucps— Ice RJIG; 
(5-76b) 
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na podstawie których można w następujący sposób wyznaczyć współrzędne 
punktu S: 


Up(S) = M 6, FUpgp (5-77a) 
EB. 
Ay-1 Ge+Ga-+G12 
G 
Ig(S) = [Up(S)—Ugppl $ e — Ic (5-77b) 
o 


Ze względu na skomplikowany charakter uzyskanych zależności dysku- 
sja dotycząca kształtu charakterystyki wejściowej układu Schmitta jest 
utrudniona. Można jednak na ich podstawie obliczyć i wyznaczyć przebieg 
charakterystyki wejściowej przy różnych wartościach parametrów układu 
i zbadać wpływ poszczególnych parametrów oraz ich wartości na położenie 
napięć progowych. Tego typu analizę przeprowadzono w pracy [19], wyka- 
zując, że największy wpływ na położenie napięć progowych i zakres histe- 
rezy wywiera rezystancja emitera Re. Wpływ temperatury objawia się głów- 
nie przez zmianę napięcia UBEP, wskutek czego napięcia progowe zmniej- 
szają się z szybkością ok. 1...2 mV/?C przy wzroście temperatury. 


6) 


25 T 
y |Usl0);Ug(2) 
20|— -- M A 
Toko 
10 
Ug(2) 
05 | 6 | 


i e 
"0 10 20 30 40 uA 50 50 100 200 300 500 ś2 1000 


Rys. 5-34. Przykłady zależności charakterystyki wejściowej (a) napięć progowych 
(b) od wartości rezystancji R. 


Na rysunku 5-34a przedstawiono przykłady charakterystyk wejściowych 
przerzutnika Schmitta obliczonych i wyznaczonych przy wartościach R = 
= 3,3 kQ, Reg 547 kQ, Ry=1 kO, R, = 13 kO, 6,=50, Icy =0, UCEs= 
=0,2 V, UBEp = 0,8 V, Ucc =6 V. Napięcia progowe UB(1) i UB(2) w tym 
przykładzie maleją, gdy rezystancja Re zmniejsza się (rys. 5-34b), Przy 
zmniejszaniu się napięć progowych zmniejsza się również zakres histerezy, 
co łącznie ze zmniejszającą się stromością odcinka charakterystyki 1-2 
o ujemnym nachyleniu powoduje, że szybkość przerzutu jest tym mniejsza, 
im jest mniejsza rezystancja Re. Z tego względu w praktyce przyjmuje się, 
że zwężanie zakresu histerezy poniżej 50...100 mV nie jest celowe. 

Obszerna dyskusja charakterystyk układu Schmitta, przy nieco innych 
założeniach i przybliżeniach, jest podana w pracach [20, 21]. 
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5.3.4. Projektowanie przerzutników asymetrycznych 
Projektowanie przerzutników asymetrycznych jest trudniejsze niż projek- 
towanie przerzutników symetrycznych, ze względu na bardziej złożony cha- 
rakter zależności opisujących ten układ. Czynności wstępne przy projekto- 
waniu są podobne jak przy projektowaniu układów symetrycznych i pole- 
gają na ustaleniu typu tranzystora oraz zakresu prądów kolektora. Dalszą 
czynnością jest ustalenie rezystancji Rę, Res Oraz Rę. Przy ustalaniu rezy- 
stancji Reg I Re należy się kierować pożądaną wartością skoku napięcia 
wyjściowego AUCe, którą w przybliżeniu określa zależność 
Ra 

RetRa 
oraz wartością napięcia UE», które powinno wynosić ok. (0,1...0,2)Ucc. War- 
tość Re, korzystnie jest wybrać jako 1,5..4 razy większą od Res, Wówczas 
bowiem z łatwością można zrealizować warunek UE; 4 Ups, niezbędny do 
pewnego zatykania tranzystorów w stanie ustalonym. Zbliżone wartości Rą 
i Re są stosowane w układach przeznaczonych do dyskryminacji amplitudy, 
ze względu na wąski zakres histerezy, oraz w układach z głębokim nasyce- 
niem tranzystora T; (w układach takich może być nawet Rę < Res). 

Dalszy przebieg projektowania przy metodzie uproszczonej może być 
następujący. Stosując w zależności (5-60) przybliżenia: Ucc =UCcc RQ == 
= Rqą i UcEs = 0, znajduje się 


MU ge £ UcC—UEe FUCC 


U; FU i 

E1 cc R.-Ra 
Podstawiając tę wartość do zależności (5-59) wyznacza się wartość R przy 
maksymalnej temperaturze (ICę = IC max = 1Cy) 


(5-60a) 


Ra © R. max = c”) - (5-59a) 


Następną czynnością jest wyznaczenie rezystancji Ry z równania (5-63), 
przekształconego po przyjęciu dalszych uproszczeń (UBEp = 0, Kr;>1 przy 
Bo 5 Ba min = o ? 1) w postać 


1 R R,+R, 1 
— — — th 2 m0 0 (5-63a) 
R, R,+R. R,R, B(R+R,) 
Warunkiem nasycenia tranzystora Ty przy przewodzeniu jest 
8,R„R 
R; AA (5-78) 
R,+ BR. 


Rezystancję R, można obliczyć na podstawie zależności (5-66) i (5-78), 
przy czym dla Upgez; 220 otrzymuje się konieczny warunek zatkania tran- 
zystora Ty w postaci 

Ucch „R(R4 — R.) z=".2 
Ugc Peet Bo lco R„(R.+ R.) 


R,Z (5-79) 
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Rezystancją R, można wyznaczyć z równania (5-68) uproszczonego BoE 
dobnie jak równanie (5-63a) 
e R,+R;TR., 1 


a - En LAB OŁ ny  (5-68a) 
c2 (R,+ R.) R, G B(RO+R_) 


skąd 


B o Ra Rh (R, —8 o RZ) RA 


Ry < 
R,+ BR, 


(5-80) 


Przebieg obliczeń jest zilustrowany niżej przykładem obliczeniowym. 


Przykład 5.4. Obliczyć rezystancje przerzutnika asymetrycznego przy da- 
nych: By min * 30, IC Ś20 MA, IC max Ś20 LA, UCC "12 V, AUC+ 210 V. 
1. Wybierając wstępnie prąd lęg 25 MA, oblicza się orientacyjnie su- 
mę rezystancji 
U 
Ry Reg = — CC. a „12_ 
C2 


= 2,4 kOQ 
2. Obiera się wartości Re; = 2,2 kQ, Re = 330 Q, przy których 


2 — == 1,5 V 


U 


Suma napięć AUC +UEs = 11,5 V jest o 0,5 V mniejszą od napięcia za- 
silającego, co jest korzystne ze względu na pomijane dotychczas napięcie 
UCES, które jest tego rzędu. 

. Obiera się wartość Req = 4,7 kQ, przy której z zależności (5-60a) 


R 0,33 
Up, 5 Ugo z — 2 12——> = 0,79 V 
| EL CC RTR 0,33+4,7 
4. Oblicza się z zależności (5-59a) wartość 
U: 
Rama =! = GN. = 40 kQ 
20 
co 
Obiera się wartość R. = 33 kQ. 
5. Z warunku (5-79) 
Ry Z — Uce K RolBet — Reg) 
UcC Rest Bą Ic R, RZ + RC) 
12 + 30 + 0,33 (4,7 --2,2) 
= Liedng Sms AE. r „EMRE ACE 8,35 kQ 
12-2,2-4-30 - 0,02 + 4,7 (0,33 +-2,2) 
Obiera się R, = 6,8 kO. 
6. Wyznacza się wartość Ra według (5-78) 
R,R "47. 
R;x foBa Ra _80:40-68_ _ 75 kg 


R,+f,R, _ 6,8+30-0.33 
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Obiera się wartość R; = 56 kQ, sprawdzając, czy tranzystor T, może być 
pewnie zatkany 


U =U 4. BR, _ 
BZ1 CC Rz+-R; ce Rs+Ry 
6,8 56 -6,8 
= 12-330.-— 4-0,02 Ś = 14 V KUy, = 1,5 V 
56+-6,8 62,8 Ex 


7. Na podstawie (5-80) wyznacza się wartość 


z Po PaReet (ROP ROR _ 30-338-2,2+(33—30-0,33)4,7 
Z 2.28: 


R 
R,+8,R, 33-430 - 0,33 


== 53,4 kQ 


Obiera się R, = 47 kQ. 


W przybliżonej metodzie projektowania nie uwzględnia się rozrzutu 
parametrów układu. Niżej zostanie przedstawiona przybliżona metoda, 
w której przy projektowaniu uwzględnia się tolerancje rezystancji układu. 
Nie jest to, ściśle biorąc, metoda projektowania na najgorszy przypadek, 
gdyż z parametrów tranzystora uwzględnia się tylko rozrzut wartości fo 
i Ico, i to tylko częściowo, przez określenie wartości granicznych fo min * 
= £o i ICo max * ico. 

W metodzie uwzględniającej tolerancje rezystancji układu zakłada się 
na wstępie wartości Re, Re i Re wraz z ich tolerancjami oraz wartości 
KFmin oraz UBEZ min. Wyznaczenie wartości Ry, Rą, Rz i R4 następuje na 
podstawie czterech równań, opisujących stany zatkania i przewodzenia tran- 
zystorów Ty i Ty. 

Zatkanie tranzystora 7, jest opisane równaniem (5-58). Zatkanie jest 
najpłytsze (UBEZę = UBEZ) przy zestawie parametrów: Ry, Kx, Ra, Re, UCES; 
co: Bo Kp. Uwzględniając te wartości w zależnościach (5-58) i (5-60), przy 
dobrze zwykle spełnionym przybliżeniu Ugo *Uco R. ER, Uzyskuje się 
równąnie wiążące R; i R» na podstawie warunków zatkania tranzystora Tę. 

Nasycenie tranzystora Ta jest najpłytsze (Kr, = KF) przy zestawie pa” 
rametrów: Ry, R, R; Re Rv, ico Bo Wykorzystując ten zestaw w zależno- 
ściach (5-68), (5-69) i (5-70) uzyskuje się równania wiążące Ri R». Dyskusja 
obu równań, dotyczących zatkania i przewodzenia tranzystora Ty, umożliwia 
ustalenie wartości i tolerancji R, i R,. 

W podobny sposób, przy ustalonych już wartościach R, i R, można 
wyznaczyć wartość rezsytancji Ra i Ry. W równaniach (5-66) i (5-67), opisu- 
jących zatkanie tranzystora T, dla Ugrz, podstawia się zespół wartości: Rz, 
R, Rea Re, Ic Bo (Kp), uzyskując związek między R; a Ry. W równaniu 
przewodzenia (5-63) dla najmniejszych wartości KF, * Kp podstawia się 
zespół wartości: R;, R. Rev R, Rz Re, Po uzyskując związek między R; a Ry. 
Podobnie jak przy rezystancjach R, i Rę, wartości R i R, ustala się przez 
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dyskusję obu otrzymanych równań obrazujących skrajne warunki zatkania 
i przewodzenia tranzystora Ty. 
Metoda ta jest poniżej zilustrowana przykładem obliczeniowym. 


Przykład 5.5. Zaprojektować przerzutnik asymetryczny przyjmując nastę- 
pujące dane: 8,2230, Ucks = 0,2 V, UBEp = 0,2 V, ICę max 520 nA, Ucc= 
= 12 V, Kpc= 1,5, UBEz 22 0,2 V. 
1. Zakłada się następujące wartości rezystancji: 


Rys = 2,2 kQ; Ra = 5,1 kQ; R, = 510 Q 
Przy tolerancji +10"/o, wartości kresów górnych i dolnych wynoszą: 
Ra = 2,4 kQ; Ra = 2 kQ; Re = 4,6 kQ 
ci = 5,6 kQ; R; = 0,46 kQ; Rę = 0,56 kQ 
2. Na podstawie zależności (5-58) ustala się równanie 
2; _ BR, 
+" 40+R, 
a na podstawie (5-68) — równanie 
70,6 12,6R, 
34,5— Ry 
Wykresy funkcji R.(R,) według obu równań przedstawiono na rys. 5-35a. 


Przy niesprzecznych założeniach wykres dla Rs powinien w pewnej części 
płaszczyzny przebiegać powyżej wykresu wartości Ry. 


3. Z pola wartości Ry, R. wybiera się R, = 12 kQ Q +10, R, = 13 kQ £10%, 


—-2 


ti: 
R, = 10,8 kQ; R, = 13,2 kQ 
R,= 11,6 kQ; R, = 14,3 kQ 
a 
4% b) 25 
KS? | Ra kse 


20]. 


10] 10 „| 
5 0,5 - 

Rz 
0 5 % 15 A 20 0 5 10 6 ke 20 


Rys. 5-35. Wyznaczenie dopuszczalnych zbiorów wartości rezystancji R,, R, (a) oraz re- 
zystancji R;, R 7 (b) w przykładzie obliczeniowym 5.5 
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4. Na podstawie zależności (5-66) ustala się równanie 


=: 170R, 
* 1080+R, 
a na podstawie (5-63) — równanie 
8,4R; 
"4" $I=R;, 


Wykresy funkcji R,(R;) według obu równań przedstawiono na rys. 5-35b. 
5. Z pola dopuszczalnych wartości Rz, Ry wybiera się R; = 12 kQ 5%, 
Ry = 1,7 kQ 150%, 


i Układ przerzutnika zrealizowany według powyższych obliczeń pracował: 
„zadowalająco w szerokim zakresie zmian temperatury. Na rys. 5-36 przed- 
„stawiono zmierzone wartości napięć progowych Ugfl) i UB(2) dla wartości 
Rę=510 Q i 150 Q, w funkcji temperatury. Pomiary przeprowadzono za- 
'stępując dzielnik R,, R, regulowanym źródłem napiecia stałego i dodając 
kondensator o pojemności C = 500 pF w obwodzie sprzęgającym. Przy wzro- 
ście temperatury napięcia progowe początkowo maleją, a następnie zwięk- 
szają się. Początkowe zmniejszanie się napięć progowych wynika głównie 
-ze zmniejszania się napięć złączowych Ugpp. Pewien wzrost napięć progo- 
wych, występujący w zakresie powyżej 459C, jest natomiast głównie spowo- 
44owany zmianami wartości fe w tym zakresie. 

Powyższe wskazówki projektowe dotyczyły układu nasyconego z rys. 
5-30, w którym projektowanie obejmuje również obwód zasilania bazy tran- 
zystora Ty, tj. rezystory Ry, Ry Przy projektowaniu układu asymetrycznego 
dyskryminatora z rys. 5-28 korzysta się z nieco odmiennych procedur. Pod- 
stawowymi danymi wyjściowymi przy projektowaniu dyskryminatora są 
wartości progowe napięć Uw,, Uw, przy tym najczęściej przyjmuje się war- 
tość rezystancji Ry = 0, co upraszcza przebieg obliczeń. 


U TAOYAE 


L_ 7 
0 m 20 30 40 50 60 70% 


Rys. 5-36. Przykład zależności temperatu- Rys. 5-37. Przerzutnik asymetry-. 
rowej napięć progowych w asymetrycz- czny z nienasyconym tranzystorem 
nym przerzutniku nasyconym To o sprzężeniu bezpośrednim 
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Ze względu na szybkość działania w układach asymetrycznych przezna- 
<zonych do dyskryminacji poziomu napięcia dąży się do pracy bez nasyce- 
nia. W układzie z rys. 5-28 pracę bez nasycenia łatwo jest zagwarantować 
„jedynie dla tranzystora Ta, gdyż przewodzenie i nasycenie tranzystora Ty 
jest uzależnione bezpośrednio od zmian napięcia wejściowego. 

Na rysunku 5-37 przedstawiono odmianę przerzutnika Schmitta z rys. 
'5-28, uproszczoną przez zastosowanie sprzężenia bezpośredniego kolektor- 
-baza. Dzięki temu układ odznacza się dużą szybkością przełączania. Układ 
może być zaprojektowany tak, aby tranzytor T; nie nasycał się. Danymi wyj- 
ściowymi są zwykle napięcia UCC, AUce, Rwy = Re; OTAZ napięcia progowe 
'Uw4, Uwą. Projektowanie upraszcza się, jeżeli pominąć prądy zerowe ICo 
i przyjąć dużą wartość wzmocnienia f,. 

Włączenie tranzystora T, następuje przy napięciu Uw, większym od 
napięcia Upę o wartość UBEP; na tej podstawie można wyznaczyć rezystan- 
.cję Re 


R.=_UEs _ Uwi_UBer „, Uwi"UBEP_p (5-81) 
e Ska cz F 
IĘ> AU AUG> 
dz Reg 


Zakłada się, że tranzystor T, nie nasyca się, tzn. że z pewnym zapasem 
„jest spełniona nierówność 


Ucc > AUCcz UE PUCES (5-82) 


Jak można zauważyć, w granicznym przypadku włączenia tranzystora T; 
napięcia na obu bazach są identyczne, stąd określając napięcie bazy tranzy- 
stora T» na podstawie SEM dzielnika R;, R, i spadku napięcia od prądu bazy 
IBFs i przyrównując je do napięcia Uwy, uzyskuje się równanie 

Up, =U Ra -I Re (5-83) 
Wi CC 7 R, LR. BF2 7 Ri+R, 
w którym 
I AUez (5-84) 
BF" p yy SĘ 
Boa Res 

Korzystając z zależności (5-81) i (5-84) można bezpośrednio wyznaczyć 

"napięcie progowe Uw 


U = —— O p e BER (5-83a) 
R, R, 55 
I++ - 1+8,R, - 
Ba, e 


Podobnie, w granicznym przypadku wyłączania tranzystora T; napięcia 
na obu bazach są identyczne, gdyż otwarcie tranzystora Ty» następuje 
w chwili osiągnięcia przez napięcie kolektor-emiter tranzystora T; wartości 


-498 


napięcia progu odetkania tranzystora T;, tj. napięcia UBEP. Obliczając dla. 
tego granicznego momentu prądy IE, i Ic, w następujący sposób: 


Uwa —UBEP 


Ip, == —. — EL 5-85 
m: " (5-85) 
Ry 
Pec R, Rzky — Upa 
Bas — te = 5-86 
Ci R, R, ( ) 
R, +Rę 


oraz przyrównując je (z pominięciem mnożnika a *1), uzyskuje się po: 
przekształceniach zależność na napięcie progowe Uws 


u u 
Up, = -——— CE =. =BEF (5-87) 
Ry t R. R. 
PRF i orto ori 
R. R, R, Ry 
Na podstawie (5-83), (5-84) i (5-87) wyznacza się rezystancje R;, R;: 
Ucc (- ge ) 
AUG U 
Ry = NOCE A WILLĘ, (5-88): 
Uwa —UBEP Uwa 
Uy UBEP Bo Uwa 
u 
Ry = — BL -— By (5-89) 
4 Y AUG R, 
cc Up; = 5 
: Boz R> 


Uzyskane zależności są niżej zilustrowane przykładem obliczeniowym. 


Przykład 5.6. Obliczyć układ dyskryminatora asymetrycznego jak na tys. 
5-37, przy założeniu: Uw; =4 V, Uws= 2 V, Ucc=12 V, AUC; F4 V, 
Ryy = 1,5 kQ, f, = 100, UBEp = 0,8 V. 

1. Oblicza się według (5-81) rezystancję Re 


2. Oblicza się rezystancję Ry według (5-88) 


R (- Uwa giż. (1-2) 


AU U 
RE ROA EPA 0 R LO 25 i 
Ups -UBEP Uwe 2—08 __ 2 
Up 1—Uppp Bs Ugą 4—0,8 100 :4 
3. Oblicza się rezystancję Rę według (5-89) 
u 
c zENER uż O RI == m 8 = 31 kQ 
= DZA TPR 12—4— ——— 
Ugc-Uwi GAM 1066 15 


287 499% 


Przedstawiony dyskryminator może być projektowany- jako układ 
z „otwartym kolektorem” (tranzystora Ty). Należy wówczas w zależnościach 
projektowych zastąpić stosunek AUC;s/Rcs odpowiednio dobranym prądem 
1Ca. 

Interesująca jest zmiana temperaturowa napięć progowych Uwy, Uws. 
Oba napięcia ze wzrostem temperatury maleją. Przy dużych wartościach Ke, 
B oraz małych wartościach Ry, R; zmiany te są małe, można przy tym przy- 
jąć, że są one powodowane głównie zmianą napięć UBeP. Z zależności (5-83a) 
do (5-87 )wynika, że zmiany napięcia Uw; są w przybliżeniu tyle razy mniej- 
sze od zmian napięcia UBeP, ile razy rezystancja f,Re jest większa od re- 
zystancji R,R;/(R;,+R;), tzn. w praktyce są one niezauważalne. Zmiany tem- 
Ry + 
R. 


peraturowe napięcia Uw; są znacznie większe, gdyż zaledwie (1 


R 
- ze) razy mniejsze od zmian UBgp. 


Przy projektowaniu przerzutników asymetrycznych jako dyskrymina- 
torów amplitudy dąży się zwykle do osiągnięcia wąskiego i ściśle kontrolo- 
wanego zakresu histerezy, co z kolei wymaga starannego doboru danych 
wyjściowych i zwężenia tolerancji parametrów części składowych układu. 
Stosuje się przy tym różne modyfikacje układowe, umożliwiające regulację 
napięć progowych, ewentualnie zmniejszenie zakresu histerezy bez wyraź- 
nego pogorszenia warunków regeneracji przerzutnika. 

Na rysunku 5-38 przedstawiono dwa układy przerzutników, w których 
jest możliwa regulacja napięć progowych i zakresy histerezy za pomocą do- 
datkowych rezystancji. W układzie z rys. 5-38a oprócz często stosowanej 
regulacji łącznej obu napięć progowych za pomocą potencjometru R, można 
oddzielnie regulować napięcie UB; za pomocą potencjometru R, lub napięcie 
UB, — za pomocą potencjometru Rs. Przez regulację za pomocą potencjo- 
metru R; zmienia się zakres histerezy w mniejszym stopniu [22], ale za to 
nie wpływa się na wartość skoku napięcia wyjściowego. 


Rys. 5-38. Regulacja napięć progowych w przerzutniku asymetrycznym: a) za po- 
mocą rezystancji R, i R;; b) za pomocą rezystancji Rą i Re: 
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W układzie z rys. 5-38b regulacja napięć progowych może odbywać się 
przez zmianę rezystancji Re, i Reg. Projektowanie tego układu jest podane 
w pracy [23]. Układ można zmodyfikować przez realizację rezystancji Req 
i Re, za pomocą potencjometru. Inny sposób regulacji zakresu histerezy 
przedstawiono na rys. 5-39. Przy wartości Ręe równej zeru układ stanowi 
konwencjonalny przerzutnik Schmitta. Przy zwiększaniu rezystancji Ree za- 
kres histerezy maleje. Przy Ree = 1,8 kQ układ reprezentuje wzmacniacz 
o zerowej rezystancji wejściowej i wzmocnieniu nieskończenie dużym. Przy 
Ręe > 1,8 kQ układ działa jako wzmacniacz o bardzo dużym wzmocnieniu. 
Wartości rezystancji podane na schemacie zostały określone dla układu 
z tranzystorami o 8,2100 [24]. 


+2v9 


0 dz 
Rys. 5-39. Układ asymetryczny Rys. 5-40. Układ asymetryczny o pro- 
z regulacją zakresu histerezy gu wyłączania tranzystora EA ustala- 


nym za pomocą napięcia UR 


Na rysunku 5-40 przedstawiono układ Schmittą z dodatkowym tranzy- 
storem T; służącym do regulacji napięcia progu włączenia tranzystora Ty. 
Gdy przewodzi tranzystor Ta, tranzystory T;i T; są zatkane, gdyż UE» > Uwe, 
Uk. Włączenie tranzystora T; następuje więc podobnie jak w układzie kon- 
wencjonalnym, bez udziału tranzystora T;. Przy przewodzeniu tranzystora 
Ty napięcie emiterowe obniża się, co powoduje włączenie również tranzystora 
T; i ustalenie się napięcia emiterowego na poziomie UR—UBEp. Ponieważ 
napięcia emiter-baza tranzystorów T; i Tz są praktycznie identyczne, wyłą- 
czanie tranzystora Ty i przerzut regeneracyjny układu następuje przy na- 
pięciu wejściowym równym napięciu UR na bazie tranzystora Ty, spełnia- 
jącego funkcję nieliniowego źródła napięciowego. 

Zakres histerezy przerzutnika Schmitta może być znacznie zmniejszony 
przez wprowadzenie dodatkowych układów wzmacniających sygnał wejścio- 
wy. Szczególnie efektywne jest zastosowanie wzmacniaczą różnicowego, 
odznaczającego się dużą stałością temperaturową i umożliwiającego jedno- 
czesne oddziaływanie na oba tranzystory przerzutnika. Przykład takiego 
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układu przedstawiono na rys. 5-41. Wzmacniacz różnicowy z tranzystorami 
Ts, T, stanowi integralną całość z podstawowym układem Schmitta z tran- 
zystorami Ty, Tę. W układach tego typu jest możliwe zmniejszenie histerezy 
do ok. I mV [25]. 


Rys. 5-41. Układ z wbudowanym wzmacniaczem 
różnicowym Tę Ty W celu zmniejszenia pętli 
histerezy 


Układy Schmitta mogą być również budowane z tranzystorów syme- 
trycznie przeciwstawnych [10, 11, 13]. 


5.4. Układy wyzwalania przerzutników i ich klasyfikacja 
logiczna 


Wyzwalanie polega na takim oddziaływaniu sygnałem zewnętrznym na 
układ przerzutnika, przy którym zostaje zamknięta wewnętrzna pętla do- 
datniego sprzężenia. Warunkuje to powstanie procesu regeneracyjnego, który 
usamodzielniając się doprowadza do zmiany stanu układu. Złożone procesy 
fizyczne zachodzące w czasie zmiany stanu zostały omówione w p. 5.2.2.3 
na przykładzie przerzutnika RCTL. 

Obecnie zostaną przedstawione niektóre bardziej rozpowszechnione 
układy wyzwalania przerzutników oraz odpowiadające im nazewnictwo 
i funkcje logiczne. 

Ogólnie przerzutniki można podzielić na wyzwalane w systemie: impul- 
sowym, potencjałowym oraz mieszanym impulsowo-potencjałowym. 

W systemie impulsowym zmiana stanu przerzutnika następuje pod wpły- 
wem wąskich impulsów, ukształtowanych zwykle w wejściowym obwodzie 
różniczkującym RC ze skokowej zmiany napięcia wejściowego. Systemy im- 
pulsowe są wrażliwe na zmianę kształtu sygnałów wejściowych, np. w przy- 
padku ukształtowania impulsów wyzwalających zbyt szerokich możliwe są 
przerzuty wielokrotne pod wpływem tego samego impulsu wyzwalającego. 
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Obecnie wyzwalanie impulsowe jest stosowane niemal wyłącznie w nie- 
których rodzajach układów przeznaczonych do generacji impulsów oraz 
w systemach liczników zrealizowanych w technice dyskretnej, 

W systemie potencjałowym zmiana stanu przerzutnika następuje przez 
zmianę poziomu sygnału wejściowego względem ustalonego poziomu wyzwa- 
lania (ang. level-operated triggering), przy tym nie nakłada się żadnych 
ograniczeń na kształt przebiegów wyzwalających. W systemie tym stosuje 
się sprzężenia stałoprądowe. 

System impulsowo-potencjałowy łączy zalety systemów potencjałowego 
i impulsowego, wykorzystuje się w nim zwykle kombinowane sprzężenia 
stało- i zmiennoprądowe, jak np. w układach typu RCTL. 

Najbardziej rozpowszechniony, szczególnie w układach scalonych sto- 
sowanych w technice cyfrowej, jest system wyzwalania potencjałowego, we- 
wnątrz którego przeprowadza się dalszy podział na układy wyzwalane asyn- 
chronicznie i układy wyzwalane synchronicznie. W układach asynchronicz- 
nych zmiana stanu następuje bezpośrednio po doprowadzeniu wejściowych 
sygnałów niosących informację logiczną, natomiast w układach synchro- 
nicznych zmiana stanu następuje nie w chwili doprowadzenia tych sygna- 
łów, lecz później, w czasie wyznaczonym przez specjalny impuls zegarowy. 
Układy synchroniczne, zwane potocznie zegarowymi (ang. clocked flip-flop), 
mają oddzielne wejście impulsów zegarowych, oznaczane najczęściej litera- 
mi C, Ck, CP (ang. clock pulse) lub literą T, a w oznaczeniach literowych 
tych przerzutników podaje się zwykle na końcu literę T (np. przerzutniki 
RST, JKT itp.). ; 

W systemie synchronicznym rozróżnia się układy zmieniające stan 
w czasie trwania impulsu zegarowego oraz układy zmieniające stan wyłącz- 
nie na określonym zboczu tego impulsu, przednim lub tylnym (ang. leading, 
or trailing edge triggering). Należy zauważyć, że układy potencjałowe zmie- 
niające stan na zboczu impulsu zegarowego są w pewnym sensie podobne 
do układów wyzwalanych w systemie impulsowym. Przykłady i znaczenie 
takich rodzajów wyzwalania zostaną omówione później. 


ad ą 

LI 

| L „I 

Rys. 5-42. Oznaczenia schematowe przerzutnika potencjało- | | 
wego RS SR 


Złożone przerzutniki scalone niemal z reguły są przystosowane zarówno 
do pracy synchronicznej jak i asynchronicznej. W układach takich istnieje 
możliwość zmiany stanu układu poza rytmem zmian wyznaczonym ciągiem 
ogólnosystemowych impulsów zegarowych, w tym celu istnieją oddzielne 
wejścia wyzwalania asynchronicznego, specjalnie oznakowane. Najczęściej 
zamiast litery S stosuje się literę P (lub Pr) (ang. preset), a zamigst R literę 
C (lub Cr) (ang. clear). 
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Podstawowy przerzutnik potencjałowy RS w realizacjach NOR i NAND 
został szczegółowo omówiony w p. 5.2.1, Oznaczenia schematowe tego układu 
przedstawiono na rys. 5-42, 

Na rysunku 5-43a przedstawiono przerzutnik RST (zegarowany), który 
różni się od układu asynchronicznego RS jedynie tym, że realizacja funkcji 
logicznej następuje dopiero po doprowadzeniu impulsu zegarowego (rys. 
5-43b), Układ RST powstaje przez dołączenie do układu RS dwóch bramek 
AND; w ten sposób zostają utworzone wejścia sygnałów R, S' realizujących 
funkcję logiczną w rytmie impulsów zegarowych, wejście impulsów zegaro- 
wych CP oraz ewentualne wejścia sygnałów asynchronicznego wyzwalania 
oznaczone przez Pr, Cr. Jeden ze sposobów realizacji bramek AND przedsta- 
wiono na rys, 5-43c. 


Układy RS są podstawą budowy szeregu innych rodzajów przerzutni- 
ków. Jednym z układów pochodnych jest przerzutnik opóźniający D, przed- 
stawiony na rys. 5-44a, zawierający układ RS NAND oraz trzy bramki 


Rys. 5-43. Przerzutnik RST: a) układ podstawowy; b) przebiegi przy przełączaniu; 
©) przykład realizacji bramek wejściowych AND 
Ń 


Rys. 5-44. Przerzutnik D: a) za- 

sada budowy z układów NAND; 

b) tablica stanów; c) oznaczenia 
schematowe 
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NAND, z których jedna pracuje jako inwerter. Zmiana stanu przerzutnika 
RS może następować przy doprowadzeniu na wejście CP impulsu zegaro- 
wego otwierającego bramki 2, 3. Sygnał wejściowy jest wówczas doprowa- 
dzony w postaci prostej do wejścia R (po podwójnej negacji w bramkach 1, 
2) oraz w postaci zanegowanej do wejścia S (po przejściu przez bramkę 3). 
Po zniknięciu impulsu zegarowego sygnał D zostaje odcięty, a na wejściach 
R, S$ pojawiają się sygnały stałe 1, utrzymujące przerzutnik RS w stanie 
odpowiadającym wartości sygnału D w chwili znikania impulsu zegarowego. 
Przerzutniki opóźniające służące do przechowywania (opóźniania) wprowa- 
dzonej informacji o czas równy jednemu cyklowi zegarowemu (o 1 bit). 

Doskonalsze przerzutniki D, przechowujące informację aż do końca na- 
stępnego impulsu zegarowego, są budowane z przerzutników JKT typu 
„master-slave”. 


€) 
I |Onsą 
Rys. 5-45. Przerzutnik T: a) za- o |, 
sada budowy (w systemie poten- 119 
cjałowym układ nierealizowalny); | 4: 


b) przebiegi przy przełączeniu; 
c) tablica stanów 


Innym układem pochodnym od przerzutniką RS jest jednowejściowy 
przerzutnik licznikowy typu T (ang. toggle flip-flop, binary), którego zasad- 
niczą ideę budowy i sposób działania przedstawiono na rys. 5-45. Układ 
dzieli częstotliwość sygnału sterującego T przez 2, co jest zobrazowane na 
rys. 5-45b i w tablicy stanów na rys. 5-45c. Działanie układu opisuje zależ- 
ność 


Qi F Th Qnt+TnQn (5-90) 


Układ T w postaci przedstawionej na rys. 5-45a nie może być jednak 
zrealizowany, gdyż przy sterowaniu potencjałowym szerokimi impulsami 
istnieje możliwość, a nawet pewność wielokrotnych przerzutów pod wpły- 
wem tego samego impulsu wejściowego. Dlatego układy T są realizowane 
bądź w systemie wyzwalania impulsowego, bądź też przy zastosowaniu bar- 
dziej złożonych systemów przerzutnikowych, w których przerzut następuje 
w Chwili rozpoczęcia lub zakończenia impulsu wejściowego (np. przy wy- 
korzystaniu opisanych dalej układów typu „master-slave”). 

Przykład budowy przerzutnika licznikowego o wyzwalaniu impulsowym 
przedstawiono na rys. 5-46. Sygnał wejściowy T jest na wejściu różniczko- 
wany, przerzut następuje pod wpływem wąskich ujemnych impulsów 
ukształtowanych z opadającego zbocza przebiegu wejściowego. Dzięki różnej 
polaryzacji zwrotnej diod D,, D, napięciami kolektorowymi doprowadzany- 
mi przez rezystory R, ujemny impuls wyzwalający przedostaje się łatwiej 
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na bazę tego tranzystora, który w danej chwili przewodzi i na którego ko- 
lektorze panuje wskutek tego niski potencjał. Przytykając tranzystor prze- 
wodzący, impuls wyzwalający wywołuje przerzut. Diody Ds, Dy są w tym 
układzie zastosowane w celu ułatwienia rozładowywania pojemności Cw 
w czasie przerw między impulsami. 


Rys. 5-46. Przerzutnik licznikowy T z wy- 
zwalaniem impulsowym, typowy dla reali- 
zacji dyskretnej 


Ten rodzaj przerzutnika, po rozłączeniu obwodów wyzwalania w punk- 
tach oznaczonych krzyżykami, przekształca się w tzw. przerzutnik RST „opóź- 
niony” (ang. delayed RDSDT flip-flop). Taki układ jest stosowany w przy- 
padkach, gdy jest możliwa zmiana sygnałów R, S w chwili zakończenia im- 
pulsu zegarowego T i układ powinien jeszcze na tę zmianę zareagować. Po- 
jemność różniczkująca C„ pełni w takim układzie funkcję elementu pamię- 
tającego (opóźniającego), gdyż różniczkując tylne zbocze impulsu zegaro- 
wego przyczynia się do powstania impulsu wyzwalającego opóźnionego 
w stosunku do tylnego zbocza impulsu zegarowego. 

W technice cyfrowej są rozpowszechnione przerzutniki JK. Układy te 
mogą być uważane za rozwiniętą wersję przerzutników RS, gdyż realizując 
te same funkcje logiczne nie mają stanów wejściowych zabronionych, tj. 
możliwe jest jednoczesne doprowadzenie do obu wejść zarówno sygnałów 1 
jak i sygnałów 0. Sygnały zabronione w przerzutniku RS powodują w prze- 
rzutniku JK zmianę stanu wyjściowego. 

Zasady realizacji układów JK z wykorzystaniem przerzutników RS NOR 
i NAND przedstawiono na rys. 5-47 wraz z tablicą stanów tych układów. 
Sygnał J odpowiada sygnałowi S w przerzutniku RS NOR, a sygnał K syg- 
nałowi R. Działanie układu opisuje funkcja 


Qn+t = J1Q HK Qn (5-91) 


506 


Układy z rys. 5-47 nie mogą być realizowane w konwencjonalnym sy- 
stemie wyzwalania potencjałowego, gdyż przy jednoczesnym doprowadzeniu 
sygnałów 1 na oba wejścia w układzie wystąpiłaby generacja, podobnie jak 
w układzie przerzutnika T przedstawionym na rys. 5-45. Ich realizacja jest 
możliwa w systemie wyzwalania impulsowego, obecnie jednak najbardziej 
są rozpowszechnione scalone realizacje przerzutników JKT (zegarowych), 
pracujących w złożonym systemie wyzwalania potencjałowego na zboczach 
impulsu zegarowego. W systemie tym, zwanym „master-slave”, współpra- 
cują w połączeniu kaskadowym dwa przerzutniki: jeden „master” i drugi 
„Slave”. 


Rys. 5-47. Przerzutnik JK: a) z przerzutnikiem RS NOR; b) z przerzutnikiem RS 
NAND (w systemie potencjałowym oba układy nierealizowalne); c) tablica stanów 


Jeden z możliwych układów przerzutnika JKT „master-slave” zbudo- 
wany z 9 bramek NAND przedstawiono na rys. 5-48. Jego działanie polega 
na tym, że informacja logiczna z wejść JK jest najpierw wprowadzana do 
układu ,mmaster”, podczas trwania zbocza przedniego impulsu zegarowego. 
W czasie wprowadzania informacji na zboczu przednim układ „slave” jest 
odcięty od wyjść układu „master” przez bramki 3, 4 i pozostaje w swym 
dotychczasowym stanie. Po wprowadzeniu informacji do układu „master”, 


— Pr 0— 


—T— 


Rys. 5-48. Przerzutnik JK ,„master-slave” i jego oznaczenie schematowe 


507 


jego wejścia na początku tylnego zbocza impulsu zegarowego zostają od- 
cięte od wejść JK przez bramki 1, 2, dzięki czemu stan układu „master”, 
odpowiadający sygnałom wejściowym, zostaje utrwalony. W dalszej kolej- 
ności w czasie trwania zbocza tylnego następuje połączenie wyjść układu 
„master” z wejściami układu „slave”, wskutek czego informacja logiczna 
zostaje przekazana do układu „slave”. i 

Przerzutniki JK „master-slave” mogą być budowane również z układów 
NOR, w identycznym połączeniu jak układ z rys. 5-48. 

Przebieg zmian stanów układu w systemie „master-slave” przedstawiono 
na rys. 5-49, dla przypadku zmiany sygnałów JK z O na 1, przy początkowych 
stanach 1 na wyjściach przerzutników, W punkcie A następuje odcięcie 
„Slave” od „master” impulsem zegarowym oddziałującym na bramki 3, 4 
przez inwerter 5. W punkcie B otwierają się bramki wejściowe 1, 2 i nastę- 
puje przełączenie przerzutnika „master”. W punkcie C wejścia JK zostają 
odcięte przez bramki wejściowe 1, 2. W punkcie D następuje połączenie „ma- 
ster” i „slave” przez bramki pośrednie 3, 4, dzięki czemu następuje przełą- 
czenie układu „slave”, na którego wyjściu ustala się stan Q =0. 


5-49, Przełączanie układu JK 
„[„master-slave” z rys. 5-48 


Jeżeli na wejściach JK pozostaną sygnały 1, podczas następnego impulsu 
zegarowego układ zmieni stan na przeciwny, co jest zgodne z tablicą stanów 
układu JK zamieszczoną na rys. 5-470. 

Prawidłową pracę przerzutnika „master-slave” warunkuje właściwe 
rozmieszczenie progów włączania i wyłączania bramek wejściowych 1, 2 
i bramek pośrednich 3, 4. Napięcia progowe w punktach B, € powinny być 
większe od napięć progowych w punktach 4, D. 

Jak z powyższego opisu wynika, układy „master-slave” działają dwu- 
taktowo, tj. procesy pobierania informacji i realizowania funkcji logicznej 
są w nich rozdzielone w czasie. Przy przyjmowaniu informacji stan wyjścia 
nie ulega zmianie, a w czasie zmiany stanu wyjściowego informacja na 
wejściu nie jest przyjmowana. 

Dwutaktowość przerzutników JKT jest niezmiernie cenną zaletą, gdyż 
ułatwia rozwiązanie wielu problemów technicznych, a przede wszystkim 
problemów związanych z tzw. wyścigiem przełączeń. Nazwą tą określa się 


508 


proces niekontrolowanych przełączeń łańcuchowych, jaki może powstać 
w złożonym systemie pod wpływem niektórych sygnałów, Wskutek różnych 
opóźnień propagacji sygnałów w połączeniach między poszczególnymi ukła- 
dami, przebieg procesu przełączeń podczas „wyścigu” jest trudny do prze- 
widzenia. W niektórych przypadkach przełączenia takie mogą mieć charak- 
ter trwałych oscylacji. 

Wprowadzenie systemów „master-slave” zasadniczo rozwiązuje problem 
„Wyścigu przełączeń”, gdyż procesy pobierania i przekazywania informacji 
nie są jednoczesne i mogą być rozdzielone odpowiednio długimi odstępami 
czasu, a ponadto dla wszystkich układów złożonego systemu zapewnia się 
pobieranie i przekazywanie informacji w tych samych przedziałach czaso- 
wych wyznaczonych czasem trwania zboczy impulsów zegarowych. 

Przerzutniki JKT poza wejściami J, K, zwanymi niekiedy wejściami 
programującymi, mają zwykle dodatkowe wejścią sterowanią asynchronicz- 
nego. Na rys. 5-48 są one oznaczone przez Cr i Pr i prowadzą do układu 
„master”. Jeżeli wejścia te nie są wykorzystywane, powinien być do nich 
doprowadzony stały sygnał 1. Wykorzystanie wejść asynchronicznych umoż- 
liwia ustalenie stanu przerzutnika poza rytmem zegarowym i niezależnie 
od sygnałów na wejściach JK. Wejścia Cr, Rr działają w systemie RS, dla- 
tego jeżeli np. w układzie z rys. 5-48 zastosuje się na wejściu Pr sygnał 1, 
a na wejściu Cr sygnał 0, układ przejdzie do stanu Q = 0, zgodnie z tablicą 
stanów układu RS NAND przedstawioną na rys. 5-10b. 

W układach licznikowych wejścia Pr, Cr są wykorzystywane do wstęp- 
nego ustalania stanu przerzutników, 

Układy JKT są obecnie traktowane jako układy uniwersalne. Pełnią one 
funkcję przerzutników RS, RST, mogą również być zamienione przez proste 
połączenie w układy przerzutników D (rys. 5-50) oraz przerzutników T 
(rys. 5-51). Przerzutnik licznikowy T powstaje przez doprowadzenie stałych 
sygnałów 1 na wejście JK przy sterowaniu sygnałem wejściowym na wejściu 
zagarowym. 

Scalone przerzutniki JK „master-slave” mają zwykle rozbudowany Ssy- 
stem wejść. Na rys. 5-52 przedstawiono układ przerzutnika SN5472 firmy 
Texas Instruments zrealizowany w technice TTL. Przerzutnik ma trzy 
wejścia J i trzy wejścia K. Jego działanie reprezentuje tablica stanów 
Z rys. 5-47c, przy tym sygnały J i K są iloczynami logicznymi J,J,J; i K,K.K;. 


ej b) ao | 9 | 
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Rys. 5-50. Budowa przerzutnika D z Rys. 5-51. Budowa przerzutnika T z 
układu JK  „master-slave” i jego układu JK  „master-slave” i jego 
oznaczenie schematowe oznaczenie schematowe - 
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Kółko przy wejściu zegarowym oznacza realizację funkcji na wyjściu w cza- 
sie trwania tylnego (ujemnego) zbocza impulsu zegarowego. Kółka przy wej- 
ściach Cr, Pr oznaczają, że np. sygnał niski na wejściu Pr przy sygnale wy- 
sokim na wejściu Cr przełącza układ do stanu Q= 1. Działanie poprzez 
"wejścia Cr, Pr jest niezależne od impulsów zegarowych. 


Rys. 5-52. Przykład zewnętrznego schematu logicznego 
przerzutnika JK „master-slave”” w realizacji scalonej 


Zewnętrzne schematy logiczne przerzutników scalonych, podawane przez 
wytwórnię w celu zobrazowania funkcji spełnianych przez te układy, zwykle 
nie oddają w pełni ich złożonej struktury wewnętrznej. W ramach każdej 
techniki realizacji są bowiem stosowane różnego rodzaju właściwe tej tech- 
nice rozwiązania niekonwencjonalne, które nie będąc najprostsze od strony 
układowej ułatwiają proces technologiczny. Na przykład w rozpowszech- 
nionej obecnie technice TTL stosuje się z zasady bramki z tranzystcrami 
wieloemiterowymi. 

Przykład układu przerzutnika w realizacji TTL przedstawiono na rys. 
5-53a. Jest to przerzutnik zegarowy RS systemu „master-slave”, sterowany 
sygnałami A, B przez dwuwejściowy układ AND-NAND, Przeciwstawne 
sygnały AB, AB sterują przez wejścia RS układ „master” zbudowany z tran- 
zystorów dwuemiterowych Ty, Ts, połączonych z tranzystorami T;, Ty. Sprzę- 
żenie z układem „slave” zbudowanym z tranzystorów T;, T; jest niekonwen- 
cjonalne, poprzez tranzystory T's, T4 i bramki AND z tranzystorami dwu- 
emiterowymi Ty, Ts. Za wartość logiczną 0 przyjmuje się stan niski (lub 
stan zwarcia), a za I stan wysoki (lub stan rozwarcia), Układ ,„master” nie 
jest połączony z masą układu, gdyż jest sterowany w obwodzie emiterowym 
przez źródło zegarowe CP. 

W układzie sterującym zastosowano diody Dy, Ds, Ds, dzięki czemu dol- 
ny poziom napięcia na wejściach R, S przy przewodzeniu połączonych z tymi 
wejściami emiterów tranzystorów Ty, T> nie jest niższy, niż wynosi podwo- 
jona wartość napięcia na przewodzącym złączu. Ma to podstawowe znacze- 
nie w mechanizmie zmiany stanu układu „master”, który polega na zmianie 
rozpływu prądów między emiterami tranzystorów Ty, T;. 

W stanie statycznym, gdy wejście impulsów zegarowych CP jest na po- 
tencjale zerowym, jeden z tranzystorów układu „master” przewodzi (Ty lub 
Ty) poprzez emiter połączony z bazą tranzystora pośredniczącego (T; lub 
T,), a na jego bazie panuje napięcie równe podwojonej wartości napięcia 
złączowego. Napięcie to jest niedostateczne do otwarcia emiterów połączo- 
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Rys. 5-53. Przerzutnik RS „master-słave”: a) układ połączeń w realiżacji scalonej 
rejestru przesuwowego $N7491AN; b) przebiegi przy przełączaniu 


nych z wejściami R, S (znajdującymi się na takim samym lub wyższym po- 
tencjale) i dlatego przy zerowym potencjale wejścia zegarowego stan prze- 
rzutnika nie może się zmienić pod wpływem zmian sygnałów na wejściach 
R, 5. ż 

j Ponieważ w stanie statycznym jeden z tranzystorów Ty, Ty jest zatkany, 
a drugi przewodzi, jedna z bramek AND zbudowanych z tranzystorów Ty, Tg 
znajduje się w stanie wysokim a druga w stanie niskim. Odpowiednio, na 
wyjściu przerzutnika „slave” zostaje ustawiony stan Q= 1 lub Q=0. Jest 
sprawą istotną, że stan układu „slave” nie zmieni się pod wpływem jedno- 
czesnego zatkania obu tranzystorów Ty, Ty, natomiast zmieni się, gdy tran- 
zystory Ty, T, zamienią się stanem przewodzenia i zatkania, 

4 Na rysunku 5-53b przedstawiono proces przerzutu w układzie, przy za- 
łożeniu wyjściowego stanu Q=0, przy którym przewodzą tranzystory Ty, 


511 


T;, Tę Oraz stanu wejść S=0, R =1, Przednie zbocze impulsu zegarowego 
powoduje zatkanie tranzystorów T;s, Ty i połączonych z nimi emiterów 
tranzystorów Ty, Tę. Stan przerzutnika „slave” w tym czasie nie zmienia się, 
gdyż zostaje podtrzymany przez własne sprzężenie zwrotne, natomiast 
w przerzutniku „master” nastąpi przewodzenie tranzystora T, wskutek 
otwarcia emitera połączonego z wejściem S$. W ten sposób informacja o ni- 
skim potencjale wejścia S zostaje wprowadzona do układu ,„master”; utrwa- 
lenie tej informacji następuje podczas trwania tylnego zbocza impulsu ze- 
garowego i polega na przejęciu prądu z emitera połączonego z wejściem S 
"przez emiter połączony z bazą tranzystora Ty. Przerzutnik ,„master” zmienia 
"stan, a przewodzenie tranzystorów Ty, Ty przy jednoczesnym zatkaniu tran- 
zystorów Ty, T; wywołuje w następstwie również zmianę stanu przerzutni- 
ka „slave”. i 

Układ RST z rys. 5-53a jest wykorzystywany m.in. w układach scalo- 
nych rejestrów przesuwowych firmy Texas Instruments, Dla ułatwienia 
"współpracy przerzutnika wyjściowego „slave” z przerzutnikiem „master” 
następnego układu wprowadzono diody D4, D;, Dę, pełniące te same funkcje 
przesuwników napięcia co diody Dy, Ds, Ds w obwodzie sterującym. 


5.5. Wykorzystanie przerzutników w urządzeniach cyfrowych 


5.5.1. Liczniki impulsów 


5.5.1.1. Liczniki szeregowe. Podstawowa operacja arytmetyczna — liczenie 
— jest dokonywana w urządzeniach zwanych licznikami. Podstawowymi 
częściami liczników są przerzutniki bistabilne, jako dzielniki częstotliwości 
i elementarne pamięci 1-bitowe. 

Najprostszym licznikiem jest licznik szeregowy (ang. ripple counter), 
zwany również asynchronicznym (ang. asynchronous counter), pracujący 
w systemie binarnym. Urządzenie to powstaje przez kaskadowe połączenie 
przerzutników T, z których każdy wprowadza podział częstotliwości powta- 
rzania impulsów wejściowych w stosunku 2. Przykład takiego licznika zbu- 
'dowanego z układów JK „master-slave” przedstawiono na rys. 5-54a. Stero- 
wanie kolejnych przerzutników odbywa się przez wejścia zegarowe CP 
z wyjść nie odwracających Q poprzednich stopni. Przebieg liczenia przed- 
stawiono na rys. 5-54b. Na początku ustawia się stan zerowy wszystkich 
przerzutników, odpowiednim impulsem na wejściu asynchronicznym C, (na 
rysunku nie zaznaczono tego wejścia). Po każdym impulsie wejściowym 
stan Q, ulega zmianie, odpowiednio pozostałe przerzutniki zmieniają stany 
w czasie każdego tylnego zbocza impulsu wytwarzanego na ich wejściach 
-CP. , 

Licznik szeregowy złożony z n przerzutników może mieć 2% różnych 
kombinacji stanów wyjściowych przerzutników. Liczba 2% określa liczbę 
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impulsów, po której zostanie odtworzony stan początkowy licznika. Liczba 
ta jest nazywana współczynnikiem podziału częstotliwości impulsów wej- 
ściowych, a również pojemnością prostego licznika szeregowego. Ściślej, po- 
jemność licznika szeregowego powinna być określana liczbą o jeden mniej- 
szą, tj. 27—1, 


Tablica 5-1. 


u) We to b 02 0; Stany prostego licznika 
szeregowego eztero- 
przerzutnikowego 

i ś f 1 Nr Q: | ©: | © Qo 

b) Adi 

1 

e _ILFLFELL FLEL FL EL; F PIMP ja AIRA RS 
w | SLA 2 |o|o|1|o 

a I 
-| JAF FET MOOEL Jest 
1 I 4 [ 1 0 o 
ME 4 i | 5 o|1 | 0 | 1 
4 1 ass 6 0 1 1 o 
h Bi ża = |" 9 „AjĄCZ 7 |o|jaj1|1 
4 J ue 8 1|o|o|o 
śj | ROPA RZENOZ NAK. || U 9 1|0o|o|1 
4 10 1jo|1|jo 
11 1 U 1 1 
Rys. 5-54 Licznik szeregowy prosty: a) połączenie 12 1 1 U o 
przerzutników (linią przerywaną przedstawiono połą- 13 1 1 0 1 
czenie przy systemie odliczania impulsów); b) przebiegi 14 1 1 1 U 
przy zliczaniu impulsów w systemie doliczania 15 1; 1 1 1 


Dla układu licznika z czterema przerzutnikami przedstawionego na 
rys. 5-54a współczynnik podziału N wynosi 16. Kolejne stany przerzutników 
tego licznika są zobrazowane w tabl. 5-1. 

Liczba zliczonych impulsów może być odczytana na podstawie znajo- 
mości stanów wszystkich przerzutników, pod warunkiem, że nie przekra- 
cza ona liczby wyrażającej pojemność licznika 27—1. Dla wyrażenia liczby 
impulsów w zapisie binarnym (BC) należy przedstawić stany poszczególnych 
przerzutników w kolejności 


1 Q3 Q> Q: Bo 
Odpowiednio, stosując dla przerzutnika Q, wagę bitu najmniej znaczącego 
20, dla przerzutnika Q; wagę 2! itp., liczbę zliczonych impulsów można wy- 
razić w systemie dziesiętnym (DC) następująco: 
QQ: *2+Qa*27+Qs'27+ -.. 

Na przykład w przykładzie przedstawionym na rys. 5-54b do chwili t; 

zostało zliczonych 
0-20--0-21+0-2*4-1.23 = 8 impulsów 

System liczenia przedstawiony na rys. 5-54 dla licznika z połączeniami 

dokonanymi według linii ciągłych polega na doliczaniu liczby impulsów 
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do istniejącego stanu początkowego licznika, w rozpatrzonym przykładzie 
do stanu początkowego zerowego. Możliwe jest liczenie polegające na od- 
liczaniu liczby impulsów wejściowych od stanu początkowego licznika. Licz- 
nik odliczający może być zrealizowany w układzie przedstawionym na rys. 
5-54a, przez przerwanie połączeń w miejscach zaznaczonych krzyżykami 
i dokonanie połączeń przedstawionych liniami przerywanymi, tj. przez po- 
łączenie wejść zegarowych CP z wyjściami odwracającymi Q. Przebieg 
pracy takiego licznika przedstawiono na rys. 5-55, przy ustalonym wstępnie 
stanie 1 wszystkich przerzutników, Ustawienia takiego dokonuje się przez 


wejścia asynchroniczne Pr. 
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Rys. 5-55, Przebiegi w liczniku odliczającym z rys, 5-54a 


oafou] o |a [ou 


SA 


Liczniki przystosowane do zliczania impulsów zarówno w systemie do- 
liczania jak i w systemie odliczania są nazywane licznikami rewersyjnymi 
(ang. up-down, reversible or forward-backward counters). Przykład reali- 
zacji licznika rewersyjnego przedstawiono na rys. 5-56. Przy sygnale 1 na 
wejściu M licznik dolicza impulsy, przy sygnale 0 impulsy wejściowe są 


odliczane. 
Licznik rewersyjny może mieć kilka równoległych wejść kluczowanych. 


W zależności od programu kluczowania, impulsy z jednej części wejść są 
doliczane, zaś z innych odliczane. 


, Ba 
J (PQ 


M=1 goliczanie 
M=D odliczanie 


Rys. 5-56. Jednowejściowy licznik rewersyjny (na wejściach J, K sygnały 1) 
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Budowa licznika szeregowego o współczynniku podziału N innym, niż 
wynosi całkowita potęga liczby 2, polega na realizacji takich dodatkowych 
sprzężeń między przerzutnikami, które powodują skasowanie określonej 
liczby stanów licznika, sprowadzając ich liczbę do N. Jest to możliwe przy 
najmniejszej liczbie n przerzutników zapewniających istnienie stanów nad- 
miarowych, określonej na podstawie warunku 


27>N (5-92) 

Najczęściej buduje się liczniki o N = 10, zwane licznikami dziesiętnymi 
lub dekadami. Szeregowy licznik dziesiętny składa się z czterech przerzutni- 
ków i bez sprzężeń dodatkowych ma 16 stanów. W celu skasowania 6 stanów 
nadmiarowych do licznika wprowadza się dodatkowe impulsy, które są 
równoważne 6 impulsom wejściowym. Impulsy dodatkowe mogą być wpro- 
wadzone w różny sposób. Na przykład w liczniku z rys. 5-54a można wpro- 
wądzić sprzężenia z wyjścia ostatniego (czwartego) przerzutnika na drugi 
i trzeci przerzutnik. Przy takich sprzężeniach po ósmym impulsie licznik 
zmienia stan nie na 1000, jak to określono w tabl. 5-1, lecz na stan 1110, 
odpowiadający numerowi czternastego impulsu, tj. przyspiesza liczenie 
o 6 impulsów. 

Wprowadzenie sprzężeń powoduje zmianę sposobu odczytu liczby zli- 
czonych impulsów ze stanu licznika, tj. zmianę jego kodu. Prosty licznik 
szeregowy pracuje w kodzie 8421, a np. omówiony wyżej licznik dziesiętny 
ze sprzężeniami z wyjścia na drugi i trzeci przerzutnik pracuje w kodzie 
2421. 
| Przykłady niektórych sprzężeń zwrotnych schematycznie przedstawiono 
na rys. 5-57, W liczniku z rys. 5-57a zastosowano sprzężenie równoległe 
pojedyncze obejmujące grupę nę przerzutników, pozostałe grupy przerzutni- 
ków ny, nz pracują w połączeniu prostym. Współczynniki podziału skraj- 
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Rys. 5-57. Przykłady sprzężeń: a) sprzęże- d) 
nie równoległe pojedyncze; b) sprzężenie | ES z PC CRCYĆ 
równoległe podwójne; c) sprzężenie krzy- We | 
żowe; d) sprzężenie równoległe z wyjścia ry | i -| n [a | ng | PLO 


33* 515 


nych grup przerzutników wynoszą odpowiednio N, = 2! oraz N, = 278, na- 
tomiast współczynnik podziału grupy środkowej wynosi 272—1, ze względu 
na dodatkowy impuls wnoszony z wyjściowego przerzutnika tej grupy. 
Wypadkowy współczynnik podziału N jest określony przez iloczyn współ- 
czynników wszystkich grup i dla układu z rys. 5-57%a wynosi 
N == 2P1(9"2_1)2T8 —. gnatnatna _onytna py N18 (5-93) 

przy czym: N,= 2”tmetns _, współczynnik podziału licznika bez sprzężeń; 
Nyg = 2nitns __ współczynnik podziału (n; ng) przerzutników. 

W liczniku z rys. 5-57b zastosowano sprzężenie równoległe podwójne. 
Dla tego licznika współczynnik podziału wyznacza się uwzględniając naj- 
pierw sprzężenie wewnętrzne I, a następnie sprzężenie zewnętrzne II w na- 
stępujący sposób: 

N == 271(272—1)273—1 = N,—Nis—1 (5-94) 

W liczniku z rys. 5-57c ze sprzężeniem krzyżowym bez uwzględnienia 
sprzężenia II współczynnik podziału wynosi (271*72— 1) 278, Wpływ sprzężenia 
II z wyjścia na wejście grupy %. przerzutników jest równoważony wniesie- 
niu na główne wejście 271 impulsów; na tej podstawie wypadkowy współ- 
czynnik podziału może być określony następująco: 


N = (27*'n2— 1)973— 271 -- Nim Ni—N3 (5-95) 


Na przykład przy hy, = 2, ny = Nz F1, N=16—4—2 = 10. 

Dla sprzężenia równoległego podwójnego z wyjścia licznika, przedsta- 
wionego na rys. 5-57d, współczynnik podziału może być określony w sposób 
podobny 


N == 271thetna _oni_„ontEnz — py, N+—Nyp (5-96) 


przy czym Nyę == 27872, 
Na przykład przy hy = hłe © 1, Ng = 2, N = 16—2—4 = 10. 


Przedstawione wyżej przykłady nie wyczerpują wszystkich możliwości 
realizacji sprzężeń jak również nie precyzują sposobów ich technicznej reali- 
zacji, które zależą m.in. od rodzajów zastosowanych przerzutników i spo- 
sobów ich wyzwalania. Na ogół przy wprowadzaniu sprzężeń należy dokład- 
nie przeanalizować skutki ewentualnych opóźnień sygnałów w liniach łą- 
czących i układach sprzężenia. W układach sprzężenia stosuje się różnego 
rodzaju układy logiczne oraz układy opóźniające i separujące. Wykorzystuje 
się przy tym różne rodzaje wejść i wyjść przerzutników oraz różne sposoby 
ich wyzwalania. 

Zastosowanie układów logicznych w obwodach sprzężenia rozszerza 
klasy możliwych sprzężeń, a w szczególności ułatwia realizację liczników 
pracujących w podstawowym kodzie binarnym BCD. Dla zestawienia licz- 
nika o tym kodzie (.. 32, 16, 8, 4, 2, 1) stosuje się następującą procedurę [26] 
(jedną z wielu możliwych): 
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1. Znajduje się wymaganą liczbę n przerzutników, na podstawie zadanej 
liczby podziału N i oczywistej zależności 


. 27 NZ (5-97) 

2. Łączy się n przerzutników JK „master-slave” kaskadowo (w ukła- 
dzie licznika prostego). 

3. Liczbę N—1 przedstawia się w zapisie binarnym, określającym stany 
wejść Q przerzutników licznika po impulsie o numerze N—1 (przy począt- 
kowych stanach zerowych). 

4. Wyjścia wszystkich przerzutników znajdujących się po N—1 impulsie 
w stanie 1 dołącza się, wraz z głównym wejściem licznika, do wejść układu 
NAND. 

5. Wyjście układu NAND łączy się do wejść Pr (preset) wszystkich 
tych przerzutników, które po N—1 impulsie są w stanie 0. 

Tak zestawiony licznik liczy impulsy jak prosty licznik szeregowy, aż 
do impulsu o numerze N—1 włącznie, przy tym na wyjściu układu NAND 
utrzymuje się stan 1. Przy N-tym impulsie już na przednim zboczu impulsu 
zliczanego wyjście układu NAND przechodzi do stanu 0, co powoduje, że 
przerzutniki połączone z wyjściem układu NAND przechodzą do stanu 1. 
Tak więc, w czasie trwania wierzchołka impulsu zliczanego wszystkie prze- 
rzutniki licznika znajdują się już w stanie 1, dzięki czemu tylne zbocze im- 
pulsu zliczanego o numerze N powoduje kaskadowy przerzut wszystkich 
przerzutników do stanu 0, co oznacza zakończenie cyklu liczenia. Zakłada 
się przy tym, że układ NAND dostatecznie szybko odtwarzą ną wyjściu 
stań 1 pod wpływem tylnego zbocza impulsu N. 

Realizację licznika dziesiętnego w tym systemie wraz z jego tablicą 
stanów, przedstawiono na rys. 5-58. 
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Rys. 5-58. Licznik dziesiętny pracujący w kodzie 8421: a) połączenie przerzutników 
o rozdzielonych wejściach ,,preset”; b) tablica stanów 
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W wielu układach przerzutników scalonych występuje wspólną linia 
-kasująca Cr (clear). Przy budowie licznika pracującego w kodzie BCD 
stosuje się wówczas inną procedurę, Po wykonaniu czynności określonych 
w p. 1, 2 procedury poprzednio omówionej, dalszy tok postępowania jest 
następujący [26]: 

3. Określa się stan licznika dla liczby N, np. przez zapis binarny tej 
liczby. 

4. Wyjścia wszystkich przerzutników znajdujących się po N-tym im- 
pulsie w stanie 1 dołącza się do wejść układu NAND. 

5. Wyjście układu NAND łączy się ze wspólną linią kasującą Cr (R). 

Tylne zbocze N-tego impulsu ustawia stan 1 na wyjściach Q przerzutni- 
ków połączonych z wejściami układu NAND, na skutek czego (z pewnym 
opóźnieniem) wyjście układu NAND przechodzi do stanu 0, co z kolei usta- 
wia stan 0 we wszystkich przerzutnikach licznika. 

Przykład realizacji licznika dziesiętnego w tym systemie przedstawiono 
na rys. 5-59a. 


[07 
We 


Rys. 5-59. Licznik dziesiętny pracujący w kodzie 8421: a) połączenie przerzutników 
ze wspólnym wejściem „clear”; b) układ pomocniczego przerzutnika kasującego 


Opisany wyżej licznik ze wspólną linią kasującą Cr może działać nie- 
pewnie przy występowaniu zbyt dużych różnic w wartościach czasów prze- 
łączania poszczególnych przerzutników ze stanu 1 do stanu 0. Jeżeli różnice 
te są większe od czasu przełączania układu NAND ze stanu 0 do stanu 1, 
może się zdarzyć, że najszybszy przerzutnik zdąży osiągnąć stan 0 i prze- 
łączyć układ NAND z powrotem do stanu 1 przedtem, nim zdąży przełączyć 
się najwolniejszy przerzutnik układu. W takiej sytuacji prawidłowa praca 
wolniej działających przerzutników licznika nie jest pewna. 

Dla zapewnienia prawidłowej pracy licznika z rys. 5-59a do obwodu 
wyjściowego układu NAND włącza się odpowiedni układ opóźniający do- 
prowadzenie sygnału 1 np. w postaci przerzutnika kasującego typu RS, 
przedstawionego na rys. 5-59b. Wejście R jest przyłączane do wyjścia układu 
NAND, wejście S przez inwerter jest dołączane do wejścia licznika. Wyj- 
ście Q zostaje dołączone do linii kasującej Cr. W przerzutniku kasującym 
jest ustawiony wstępnie przez poprzednie impulsy stan Q = 1, umożliwiają- 
cy liczenie licznika. W chwili zakończenia N-tego impulsu na wejściu S 
pojawia się sygnał 1, a na wejściu R z opóźnieniem wnoszonym przez układ 
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NAND sygnał 0, w związku z czym przerzutnik zmienia stan na Q=0, 
sprowadzając przerzutniki licznika również do stanu 0. Istotne jest, że po- 
mimo powrotu wyjścia układu NAND do stanu 1, przerzutnik kasujący 
pozostaje nadal w stanie Q = 0. Do stanu Q= 1 przerzutnik ten powraca 
dopiero przy najbliższym dodatnim zboczu impulsu wejściowego, wywołują- 
cym stan S =0. 

Oprócz wyżej przedstawionych, w układach liczników scalonych sto- 
suje się również inne kombinacje połączeń, umożliwiające budowę licznika 
dziesiętnego pracującego w kodzie 8421. Przykładem takiego rozwiązania 
jest układ scalony.przedstawiony na rys. 5-60, zawierający trzy przerzut- 
niki JK i jeden RS, typu „master-slave”. Jeden przerzutnik JK stanowi 
elementarny licznik binarny, z pozostałych przerzutników przez przedsta 
wione połączenie z układem AND został utworzony licznik o współczynniku 
podziału 5. Pracę tego układu przedstawiono w tablicy stanów (rys. 5-60b), 
przy założeniu zerowych stanów początkowych oraz przy założeniu, że na 
wszystkie niewykorzystane wejścia J, K przerzutników podano stały sygnał 1. 


Rys. 5-60. Podwójny licznik scalony typu SN5490, SN7490: a) układ połączeń; b) ta- 
blica stanów układu z przerzutnikami B, C, D o współczynniku podziału 5 


Pierwszy impuls ustawia tylnym zboczem stan 1 na wyjściu przerzutni- 
ka B. Przerzutnik D typu RS NOR nie zmienia stanu, gdyż na obu jego wej- 
ściach R, S$ są sygnały 0. Drugi impuls przerzuca układ B do stanu 0, a układ 
C do stanu 1. Podobnie, trzeci impuls przerzuca układ B do stanu 1, na- 
tomiast układy C i D nie zmieniają stanu. Po trzecim impulsie na wejściu S 
jest sygnał 1, a ponieważ nadal na wejściu R jest sygnał 0, przy czwartym 
impulsie zmieniają stany nie tylko układy B i C, lecz również układ D, 
który jako jedyny przyjmuje stan 1. Na wejściu J układu B pojawia się 
sygnał 0 z wyjścia Q układu D, co powoduje, że piąty impuls przerzuca 
jedynie układ D, na którego wejściach po czwartym impulsie są sygnały 
R=1 S=0. Piąty impuls zamyka cykl liczenia drugiego licznika, Połą- 
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czenie szeregowe obu liczników, przedstawione na rys. 5-60a linią przery- 
waną, realizuje licznik dziesiętny o kodzie 8421. 

Spośród rodziny liczników prącującyh w różnych kodach i o różnych 
współczynnikach podziału, należy wyróżnić liczniki przystosowane do zli- 
czania impulsów sekundowych, minutowych i godzinowych. Liczniki tego 
rodzaju mogą być budowane na podstawie układu scalonego przedstawio- 
nego na rys. 5-61. Układ zawiera dwa liczniki — elementarny licznik bi- 
narny z przerzutnikiem A oraz licznik o współczynniku podziału 6, złożony 
z trzech przerzutników B, C, D w połączeniu jak na rys. 5-61a. Tablicę 
stanów drugiego licznika przedstawiono na rys. 5-61b; zakłada się zerowy 
stan początkowy przerzutników oraz podłączenie niewykorzystanych wejść 
J, K do stałego sygnału 1. Szeregowe połączenie obu liczników przedsta- 
wione na rys. 5-61a linią przerywaną realizuje licznik o współczynniku po- 
działu 12. Współczynniki podziału 24 i 60 uzyskuje się przez dołączenie do- 
datkowych liczników, np. liczników zawartych w układzie scalonym z rys. 
5-60a. . 


a) We! WyftA we2 


Rys. 5-61. Podwójny licznik scalony ty- 

pu SN5492, SN7492: a) układ połączeń; 

b) tablica stanów układu z przerzut- 

nikami B, C, D o współczynniku po- 
działu 6 


Liczniki szeregowe odznaczają się wieloma zaletami, z których przede 
wszystkim należy wymienić łatwość sterowania, możliwość pracy w natu- 
ralnym kodzie BCD oraz uzyskiwanie dużych współczynników podziału przy 
stosunkowo niewielkiej liczbie przerzutników. Do wad systemu szeregowego 
należy odnieść przede wszystkim konieczność stosowania sprzężeń przy rea- 
lizacji współczynników podziału w stosunku innym niż całkowitą potęga 
liczby 2. Stosowanie sprzężeń niejednokrotnie nasuwa szereg trudności tech- 
nicznych, a ponadto powoduje ograniczenie wartości maksymalnej dopu- 
szczalnej częstotliwości powtarzania impulsów zliczanych, w stosunku do 
maksymalnej możliwej częstotliwości przełączania pojedynczego przerzutni- 
ka. Ograniczenie częstotliwości zliczania licznika szeregowego wynika z ku- 
mulacji czasów przełączeń kaskadowo połączonych układów objętych sprzę- 
żeniem zwrotnym. Ponieważ następny impuls wejściowy nie powinien być 
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doprowadzany do wejścia licznika, zanim nie dotrze do tego wejścia sygnał 
zwrotny, najmniejszy dopuszczalny okres powtarzania impulsów wejścio- 
wych jest określony przez iloczyn liczby m przerzutników i ich średniego 
czasu przełączania Żd, tj. częstotliwość maksymalna dopuszczalna fp max 
impulsów wejściowych 


sj — (5-98) 
ntą 

Na przykład dla szybkich liczników dziesiętnych SN5490, SN7490, typowe 
wartości fp max WyYNoszą 18 MHz. 


fp max z A 


5.5.1.2, Liczniki równoległe. Szybkie układy liczące są budowane w systemie 
sterowania równoległego wszystkich przerzutników wchodzących w skład 
licznika. Licznik równoległy jest z tego powodu nazywany licznikiem Syn- 
chronicznym (ang. synchronous counter). 

Zasadę budowy licznika równoległego przedstawiono na rys. 5-62a. 
Przerzutniki SR NOR typu „master-slave” są połączone kaskadowo, przy 
tym wejście zegarowe jest wspólne i na to wejście są doprowadzane impulsy 
zliczane. Liczenie impulsów polega na tym, że wstępnie za pomocą wejść 
Cr i Pr (na rysunku nie przedstawionych) ustala się stan Q = 0 we wszyst- 
kich przerzutnikach, z wyjątkiem jednego, w którym ustala się stan Q= 1. 
Jeżeli, jak to przedstawiono w tablicy stanów na rys. 5-62b, stan wyróżniony 
1 zostanie ustawiony na wyjściu Q przerzutnika B, to pierwszy impuls wej- 
Ściowy przerzuci następny przerzutnik C do stanu 1, a przerzutnik B do 
stanu 0. Drugi impuls przerzuci układ D do stanu 1, a układ C do stanu 0 itp. 
W systemie równoległym każdy kolejny impuls powoduje więc przerzucenie 
tylko układu o wyróżnionym stanie 1 i układu następnego. Dzięki temu, 
wyróżniony stan 1 jest kolejno przekazywany do przerzutnika następnego. 
Przesuwanie stanu 1 do następnego przerzutnika przy pozostawieniu stanu 0 
w innych przerzutnikach znacznie ułatwia odczyt liczby zliczonych impulsów. 

W ogólnym przypadku w długiej kaskadzie przerzutników może być 


Rys. 5-62. Licznik równoległy: a) układ połączeń i sterowania przerzutników; b) ta- 
blica stanów 
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kilka wyróżnionych stanów 1, które są jednocześnie przesuwane do następ- 
nych ogniw. 

Wadą systemu licznika równoległego jest konieczność stosowania dużej 
liczby przerzutników równej współczynnikowi podziału oraz trudności ste- 
rowania równoległego wejść zegarowych. Zaletą tego systemu jest przede 
wszystkim duża szybkość liczenia. Ponieważ przy. każdym impulsie wej- 
Ściowym są przełączane tylko dwa przerzutniki, przy tym zmieniają one 
stan jednocześnie, wartość maksymalną częstotliwości przełączania licznika 
równoległego można określić jako równą częstotliwości maksymalnej prze- 
łączania pojedynczego przerzutnika 


zac 6-0 


Dla zapewnienia cyklicznej pracy liczniki równoległe pracują zwykle 
w połączeniu pierścieniowym, którego przykład przedstawiono na rys. 5-63. 
Dzięki dołączeniu wyjść ostatniego przerzutnika do wejść przerzutnika 
pierwszego, po każdych pięciu impulsach zostaje odtworzony stan początko- 
wy licznika. 

Liczniki pierścieniowe (ang. ring counter) mogą mieć zastosowanie jako 
komutatory cykliczne, Pożądaną sekwencję cyklicznie powtarzanych stanów 
można ustawić wstępnie przez wejścia Cr i Pr. Zaprogramowana sekwencja 
krąży w pierścieniu pod wpływem impulsów zegarowych; można ją rów- 
nież otrzymać z wyjścia każdego przerzutnika, z odpowiednim przesunię- 
ciem w czasie wynikającym z różnicy kolejnych numerów przerzutników 
pierścienia. 

Jak stwierdzono wyżej, współczynnik podziału licznika równoległego 
jest równy liczbie przerzutników, co czyni ten układ nie konkurencyjnym 
w stosunku do układu szeregowego pod względem wymaganej liczby prze- 
rzutników. Można zmniejszyć o połowę liczbę przerzutników stosując licznik 
pierścieniowy Johnsona (ang. Johnson counter). Przykład licznika pierście- 


Rys. 5-63. Licznik pierścieniowy: a) układ 
z pięcioma przerzutnikami; b) tablica 
stanów 
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Rys. 5-64. Licznik Johnsona: a) układ z pięcioma przerzutnikami realizującymi dzie- 
siętny cykl liczenia; b) tablica stanów 


niowego dziesiętnego w układzie Johnsona podano na rys. 5-64a. Licznik 
ten zawiera pięć przerzutników, podobnie jak licznik z rys. 5-63a, różni się 
jednak skrzyżowaniem wyjść ostatniego przerzutnika. Powoduje to, że przy 
zerowym stanie początkowym wszystkich przerzutników pierwszy impuls 
wprowadza pierwszy przerzutnik w stan 1. Następny impuls nie zmienia 
już stanu pierwszego przerzutnika, gdyż na jego wejściach są sygnały usta- 
lone S$ == 1, R=0, zmienia natomiast stan przerzutnika drugiego. Jak przed- 
stawiono w tablicy stanów na rys, 5-63b, każdy kolejny impuls wejściowy 
powoduje przejście następnego przerzutnika do stanu 1, przy tym poprzednie 
przerzutniki pozostają również w stanie 1. Gdy stan 1 zostanie ustalony na 
wyjściu ostatniego przerzutnika, na skutek inwersji połączeń rozpoczyna 
się analogiczny do poprzednio opisanego proces kolejnego przełączania prze- 
rzutników do stanu 0. Pełny cykl zmian określa liczba impulsów równa 
podwojcnej liczbie przerzutników, tj. N = 2m, £ 

Liczniki pierścieniowe osiągają obecnie maksymalne wartości częstotli- 
wości liczenia ok. 300 MHz w wykonaniu dyskretnym oraz częstotliwości 
ok. 400..500 MHz w wykonaniu techniką obwodów hybrydowych, Przy- 
kładem szybkiego licznika pierścieniowego jest układ hybrydowy, przedsta- 
wiony w podstawowej postaci na rys. 5-65a. Układ zawiera pięć przerzutni- 
ków Schmitta o wewnętrznym sprzężeniu galwanicznym z wykorzystaniem 
diody Żenera jako przesuwnika poziomu napięcia. Przerzutniki są sprzężone 
ze sobą wspólnymi rezystorami kolektorowymi. Przebiegi napięciowe przy 
zliczaniu impulsów przedstawiono na rys. 5-65b. Podstawowe założenia pra- 
cy tego układu zostały najpierw podane w pracy [27], a następnie rozwinięte 
i szczegółowo przeanalizowane w pracach [28, 29]. Układ umożliwił uzyska- 
nie częstotliwości liczenia ok. 400 MHz, równej ok. 30% wartości częstotli- 
wości granicznej fr zastosowanych tranzystorów. Warto zaznaczyć, że naj- 
szybsze współczesne liczniki, zbudowane z udoskonalonych odmian układów 
ECL [30, 37], osiągają częstotliwości liczenia ok. 600... 1200 MHz. 
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RYS. 5-65. Szybki licznik pierścieniowy z przrzutnikami Schmitta: a) układ połączeń; b) prze- 
biegi przy sterowaniu wąskimi impulsami 


554.3. Dekodery liczników. Dekoderami ogólnie nazywa się urządzenia lo- 
giczne zmieniające kod zapisu wejściowej informacji cyfrowej. W liczni- 
kach stosuje się dekodery umożliwiające przedstawienie stanu licznika, tj. 
liczby zliczonych impulsów, w kodzie wyjściowym dostosowanym do optycz- 
nego wskaźnika cyfrowego, wyświetlającego odpowiednie cyfry kodu DC. 
Najbardziej są rozpowszechnione dekodery umożliwiające przejście z syste- 
mu BCD na system DC, przystosowane do współpracy z dwoma rodzajami 


wskaźników cyfrowych — dziesięciocyfrowym jarzeniowym oraz siedmio- 
segmentowym. 
+U 
R 
RJCJCKSKE JE: D 
| 6CD—000 
KSG Wo 
Rys. 5-66 Współpraca dekodera BCD-DDD ze 2) 0 th 4 
wskaźnikiem jarzeniowym (2) <C; (8) (A) 


Wskaźnik jarzeniowy zawiera elektrody w kształcie cyfr od 0 do 9, 
ułożone płasko w szklanej bańce wypełnionej gazem szlachetnym. Świecenie 
jarzeniowe o kształcie cyfry następuje pod wpływem doprowadzenia dość 
znacznego napięcia, rzędu kilkudziesięciu woltów między daną elektrode- 
-cyfrę a elektrodę wspólną. Zastosowanie tego rodzaju wskaźniką wymaga 
dekodera o czterech wejściach i dziesięciu wyjściach, zwanego dekoderem 
BCD — DDD (ang. BCD ——- to -— Decimal Decoder/Driver). Współpracę deko- 
dera BCD— DDD ze wskaźnikiem jarzeniowym wyjaśnia rys. 5-66. 

Drugi rodzaj wskaźnika zawiera siedem segmentów, które świecąc 
w różnych kombinacjach umożliwiają wyświetlenie dowolnej cyfry dzie- 
siętnej (rys. 5-67). Każdy segment jest sterowany oddzielnie z wyjść deko- 
dera przez układ typu przedstawionego na rys. 5-68, przy tym mogą być 
stosowane elementy świetlne półprzewodnikowe i niskonapięciowe źródła 
zasilające, Ze wskaźnikami tego rodzaju współpracują dekodery siedmio- 
wyjściowe zwane w skrócie BCD — SSD (ang. BCD — to — Seven Segment 
Decoder). 
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Rys. 5-67. Wskaźnik segmentowy: a) oznaczenie segmentów; b) kombinacje cyfrowe 
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Dekoder typu BCD — DDD może być zrealizowany na podstawie tablicy 
stanów tego układu, która do cyfry 9 jest identyczna z tabl. 5-1, wyrażającą 
kod BCD, W najprostszym przypadku dekoder BCD — DDD tworzy się przez 
równoległe zestawienia dziesięciu niezależnych dekoderów jednowyjścio- 
wych, sterowanych z czterech wspólnych wejść połączonych z przerzutni- 
kami licznika. Przy wyznaczaniu struktury indywidualnych dekoderów mo- 
że być użyteczna metoda uproszczania funkcji logicznych za pomocą tablice 
Karnausha. 


b) 
+U bylo 
d6 10 403 00 09 11 10 
lement 0 Q 
świetlny o|o |o]o] 9 
0 o|0|0|0j0 
d n|dfajdja 
" i 
JKIKIKJE o|y [ajj a 
fo=GoltroG3 9003 
Rys. 5-68. Sterowanie Rys. 5-69. Tablice Karnaugha, obrazujące stany 
segmentu wskaźnika dekodera BCD-DDD dla cyfry 0 i cyfry 9 


Na rysunku 5-69 przedstawiono tablice Karnaugha z wpisanymi stanami 
dekoderów cyfr 0 i 9. Wykorzystuje się tylko dziesięć pól tablicy, przy tym 
stan 1 występuje tylko jeden raz. Niewykorzystane pola tablic, oznaczane 


Tablica 5-2. Uproszczone 


funkcje logiczne dekodera | 
BCD—DDD LUT > -2 
Cyfra Funkcja uproszczona 0; 1 a | EEH|_) -J 
0 F, = Q.0.0.0, 
1 F, = Q.0:Q:0, 
2 F, = Q.Q.01 
3 F, = QQ:1Q2 
4 F,= Os0:02 
5 F, = Q010» 
6 , F,= Q©0:0%: 
7 F, = QO:Q: 
8 F, = QQ: 
9 F, = QQ: 


Rys. 5-70. Schemat logiczny połączeń dekodera 
BCD-DDD 
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Nterą d, mogą posłużyć do uproszczenia funkcji logicznej opisującej układ, 
jak np. w przypadku dekodera cyfry 9. 

Pełny zestaw dziesięciu funkcji dekodera BCD — DDD przedstawiono 
w tabl. 5-2. Funkcje te są realizowane przez układ zawierający cztery in- 
wertery i dziesięć bramek AND, przedstawiony na rys. 5-10. 

W układach dekoderów scalonych wprowadza się pewne zmiany i upro- 
szczenia w stosunku do struktury przedstawionej na rys. 5-70. Na przykład 
w układzie dekodera scalonego przedstawionego na rys. 5-71, na wejściach 
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Rys. 5-71. Połączenia wewnętrzne dekodera scalonego BCD-DDD typu $N7441A 
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, zastosowano po dwa inwertery połączone kaskadowo, stanowiące jedno- 
cześnie separatory i źródła mocy sygnałów wejściowych w postaci prostej 
i odwróconej. Ze względu na występowanie sygnału Q, lub Q:. we wszyst- 
kich funkcjach dekodera przedstawionych w tabl. 5-2, możliwe stało się 
zredukowanie liczby bramek AND do czterech. Układ może pracować przy 
bezpośrednim połączeniu ze wskaźnikiem jarzeniowym, jak przedstawiono 
na rys. 5-66, gdyż tranzystory wyjściowe są zdolne absorbować prąd płyną- 
cy ze wskaźnika. Układ może również współpracować z miniaturowymi ele- 
mentami świetlnymi innych typów lub z przekaźnikami małej mocy. W ob- 
wodach wyjściowych zastosowano diody zabezpieczające przed możliwością 
przebić napięciowych w czasie oscylacyjnych stanów przejściowych wystę- 
pujących przy obciążeniach typu indukcyjnego. 


Tablica 5-3. Stany dekodera BCD--SSD 


| j j j i 
Cyfra | 

(funkcja) D | [ej B A a b © d e Ff g 
o o 0 0 o | 1 1 1 1 1 1 0 

1 0 0 o 1 [i 1 1 0 0 o 0 

2 o 0 1 o 1 1 0 1 1 o 1 

3 0.0 1 1 | 1 1 1 1 0 0 1 

4 o 1 o oj 0 1 110 0 1 1 

5 o 1 0 1 1 0 1 1 o 1 1 

6 o 1 1 0 Q o 1 1 1 1 1 

7 0 1 1 1 1 1 1 0 o o o 

8 1 0 0 o 1 1 1 1 1 1 1 

9 1 0 U 1 1 1 1 0 o 1 1 

10 1 o 1 0 o o o 1 1 o 1 
n 1 o 1 1 U o 1 1 0 0 1 
12 1 1 o 0 o 1 o 0 0 1 1 
13 1 1 0 1 1 0 o 1 U 1 1 
14 1 1 1 o o 0 0 1 1 r 1 
15 1 1 1 1 o o o 0 o 0 o 

ij l 


i 
| 
i 


Dekodery BCD— SSD są syntetyzowane podobnie jak wyżej opisane 
dekodery BCD— DDD, Stany siedmiu wyjść dekodera BCD —SSD przy 
różnych kombinacjach cyfr (w ogólnym przypadku cyfry odpowiadają 
pewnym funkcjom) przedstawiono w tabl. 5-3. Funkcje stanów wyjść mogą 
być uzyskane metodą tablic Karnaugha, których przykłady zamieszczono 
na rys. 5-72, dla wyjść sterujących segmenty oznaczone na rys. 5-67a lite- 
rami a, e. Kojarząc np. grupy zer uzyskuje się negacje uproszczonych funk- 
cji Fa, Fe. Pełny komplet funkcji wyjść dekodera BCD — SSD podano w tabl 
5-4, 

Na rysunku 5-73 przedstawiono schemat logiczny dekodera BCD — SSD 
typu SN5449, SN7449, firmy Texas Instruments, Wewnętrzne połączenia 
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Rys. 5-72. Tablice Karnaugha, 
obrazujące stany dekodera BCD- 
-SSD dla segmentu a i segmentu e 
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dekodera przedstawiono na rys. 5-74. Układ ma wejście dodatkowe umożli- 
wiające zab okowanie wszystkich siedmiu wyjść, niezależnie od stanu po- 
zostałych wejść. Wyjścia są wykonane w tzw. systemie otwartego kolektora. 
Połączone kolektory na wyjściach umożliwiają absorpcję prądu danego 
segmentu wskaźnika. 


Tablica 5-5. Funkcje logiczne dekodera 
Tablica 5-4. Uproszczone funkcje licznika Johnsona 


logiczne dekodera BCD—SSD | PORAZ z 
” BSE SR Nr Funkcja logiczna Z na 
Segment Funkcja uproszczona 

o F, = ABCDE AE 

a F, = ABCD+AC+BD 1 F, = ABCDE AB 

b F,= ABC+ ABC+BD 2 F., — ABCDE BC 
PR. ABÓŁGD 3 F, = ABCDE CD 

€ żale A= SRRO 4 F, = ABCDE DE 

d F, = ABC+ ABC+- ABC 5 F, = ABCDE AE 

e F, = BC+A 8 SE RE 

Fo ACDŁAB+BG 7 F, = ABCDE BC 

U km +4B+B 8 F, = ABGDE CD 

g F,= ABC+BĆD 9 F, = ABCDE DE 


Przedstawione wyżej dekodery są najczęściej stosowane z licznikami 
szeregowymi, w których łatwo realizuje się kod BCD, Liczniki pierścienio- 
we wymagają zastosowania dekoderów innego typu, przy tym w przypadku 
współpracy prostego układu pierścieniowego indykacja stanu liczniką jest 
bardzo prosta. Również w przypadku liczniką Johnsona uzyskuje się prosty 
układ dekodera. Na przykład przy stosowaniu licznika dziesiętnego Johnso- 
na, z pięcioma przerzutnikami połączonymi jak na rys. 5-64a, odczyt sta 1u 
licznika polega na zidentyfikowaniu numeru przerzutnika, po którym na- 
stępuje przejście ze stanu 1 do stanu 0 lub, odwrotnie, ze stanu 0 do stanu 1. 
Dlatego przedstawione w tabl. 5-5 funkcje logiczne dekodera współpracują- 
cego ze wskaźnikiem jarzeniowym, ułożone na podstawie tablicy stanów 
licznika z rys. 5-64b, mogą być uproszczone do postaci przedstawionej w trze- 
ciej kolumnie tabl. 5-5. 


„5.5.2. Rejestry 


5.5.2.1. Rodzaje rejestrów. Rejestrami nazywa się ogólnie pewną rodzinę 
urządzeń służących m.in. do chwilowego przechowywania informacji do- 
starczanych na bieżąco w postaci liczb binarnych i należących w zasadzie 
do szerszej rodziny układów pamięci. Od klasycznych układów pamięci 
rejestry różnią się pojemnością, która w typowych rejestrach nie jest duża, 
oraz sposobami wprowadzania i wydawania informacji cyfrowych. Ponieważ 
sposoby wprowadzania i wydawania informacji w tym samym układzie re- 
jestru mogą być odmienne, przyjęto raczej uważać rejestry za rodzaj prze- 
tworników postaci informacji cyfrowej. Znajduje to odbicie w stosowanej 
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Rys. 5-74, Połączenia wewnętrzne dekodera scalonego typu SN5449, SN7449 


klasyfikacji rejestrów, opartej na określeniu sposobów wprowadzania i wy- 
„dawania informacji. 

Informacja może być do rejestrów wprowadzana w postaci szeregowej, 
tj. w postaci sekwencji impulsów 0, 1 doprowadzanych w określonych od- 
«stępach czasu do jednego wejścia, bądź w postaci równoległej, tj. przez 
„jednoczesne dostarczenie na wszystkie wejścia równoległe odpowiednich 
„sygnałów 0, 1 wyrażających daną sekwencję cyfrową. Przyjęcie informacji 
w postaci szeregowej wymaga odpowiednio dłuższego czasu niż przyjęcie 
tej samej informacji w postaci równoległej, przy tym czas ten zależy od 
liczby przyjmowanych szeregowo bitów. Wydanie informacji z rejestru może 
być również szeregowe lub równoległe. 

Przykład schematu blokowego rejestru 4-bitowego przedstawiono na 
rys. 5-75, Urządzenie to zamienia postać równoległą informacji wejściowej 
na postać szeregową informacji wyjściowej. Wprowadzenie informacji wy- 
maga wstępnego ustawienia stanu zerowego wszystkich komórek pamięci 
A,B,C, D' oraz otwarcia bramek wejść równoległych 4, B, C, D. Po wpro- 
wadzeniu informacji następuje odcięcie wejść przez bramki wejściowe, po 
"czym informacja jest wydawana szeregowo, cyklicznie pod wpływem impul- 
sów zegarowych. W czasie wydawania szeregowego następuje kolejne prze- 
kazywanie informacji zawartych w oddzielnych komórkach pamięciowych 
rejestru, w kierunku zaznaczonym strzałką. 


Wejscia równolegle 


kontrola Al B| i D 
WEJŚĆ 


; Wyjście 
- zę śij 
Przesuw | | Szersgowe 


Kasowanie "T" 9i 
Zegarowanie | Rys. 5-75. Schemat blokowy rejestru 
= CORSA | 


4-pitowego 


Rejestry są realizowane jako rejestry statyczne lub dynamiczne, Reje- 
stry statyczne są budowane z przerzutników jako elementarnych komórek 
1-bitowych pamięci. Czas przechowywania informacji w rejestrach statycz- 
nych jest w zasadzie nieograniczony, przechowywana informacja może być 
zatarta jedynie przez impuls kasujący ewentualnie przypadkowo przez za- 
kłócenia lub na skutek wyłączenia zasilania. Rejestry dynamiczne są budo- 
wane ze specjalnych elementów umożliwiających chwilowe zapamiętywanie 
informacji przez nagromadzony ładunek. Do elementów takich należą prze- 
de wszystkim tranzystory MOS, w których przechowuje się ładunek nagro- 
madzony w pojemnościach bramki i pojemnościach podłoża, rzadziej nato- 
miast wykorzystuje się w realizacjach dynamicznych elementy bipolarne. 
Wadą rejestrów dynamicznych jest konieczność okresowego „odświeżania” 
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przechowywanej informacji, co odbywa się w specjalnym cyklu zegarowym, 
z odpowiednio dużą częstotliwością powtarzania wynikającą ze stałej cza- 
sowej przechowywania ładunku. Podstawową zaletą rejestrów dynamicz- 
nych jest natomiast mała moc zasilania, umożliwiająca znaczne zagęszczenie 
elementów w realizacjach scalonych, a zwłaszcza w realizacjach scalonych 
unipolarnych. 

Rejestry mogą być stosowane różnorodnie. Na przykład przesuwanie 
informacji przez kolejne komórki elementarnych pamięci może być wykorzy- 
stane w celu opóźnienia wprowadzanej informacji o określoną liczbę bitów 
cyklu zegarowego sterującego przesuwaniem. Są w tym celu budowane re- 
jestry o uproszczonej budowie, przystosowane wyłącznie do opóźniania in- 
formacji, zwane rejestrami opóźniającymi. 

Ponieważ każdej komórce rejestru odpowiada właściwa jej położeniu 
waga bitu, możliwość przesuwania informacji jest wykorzystywana również 
przy różnego rodzaju operacjach arytmetycznych, wymagających przesuwa- 

"nia danej sekwencji cyfrowej w prawo lub w lewo. Takie przesunięcia 
umożliwiają np. realizację operacji mnożenia przy zastosowaniu sumatora, 
Rejestry z rozbudowanym systemem przesuwania informacji cyfrowej, na- 
zywane rejestrami przesuwowymi, stanowią olbrzymią większość wśród sto- 
sowanych obecnie różnych typów rejestrów. 

W dalszych częściach tego punktu zostaną omówione przede wszystkim 
typowe realizacje rejestrów statycznych oraz przedstawiona zasadnicza kon- 
cepcja realizacji rejestrów dynamicznych [26, 31]. 


5.5.2.2. Rejestry statyczne, Schemat logiczny prostego rejestru statycznego 
w zastosowaniu do opóźniania sygnałów przedstawiono na rys. 5-76a. Układ 
zawiera 8 przerzutników RS „master-slave”; jego działanie przedstawiono 
w tablicy stanów na rys. 5-76b i na rys. 5-77. Przy stanie 1 na wejściu B, 
sygnał z wejścia A steruje przeciwstawnie wejście pierwszego przerzutnika. 
Zastosowanie inwertera w obwodzie zegarowym powoduje, że przerzuty na 
wyjściach mogą następować tylko w czasie narastającego zbocza impulsu 
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Rys. 5-76. Rejestr przesuwowy 8-bitowy i jego tablica stanów 
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8 bitów MPA 


Rys. 5-77, Przebiegi w rejestrze przedstawionym na rys. 5-76, przy B=1 


zegarowego, natomiast wprowadzenie informacji do układu „master” może 
nastąpić wyłącznie w czasie zbocza opadającego. Pociąga to za sobą określo- 
ne właściwości urządzenia, które należy uwzględnić przy współpracy z inny- 
mi urządzeniami wyzwalanymi synchronicznie. Należy przede wszystkim 
brać pod uwagę to, że w obwodzie wejściowym wskutek zastosowania dwóch 
bramek szeregowych mogą wystąpić opóźnienia większe niż w obwodzie 
zegarowym. Oznacza to, że ewentualna zmiana sygnału 4 powinna nastąpić 
odpowiednio wcześnie przed wystąpieniem tylnego zbocza impulsu zega- 
Towego, w przeciwnym bowiem przypadku narastające zbocze następnego 
impulsu nie spowoduje przerzutu, gdyż informacja do układu „master” nie 
zostanie wprowadzona. 


Układ połączeń rejestru scalonego podobnego typu przedstawiono na 
rys. 5-78. Rejestr jest zbudowany z przerzutników RS typu przedstawionego 
na rys. 5-53a. 


Na rysunku 5-79 przedstawiono układ 4-bitowego rejestru przeznaczo- 
nego do zamiany postaci informacji z równoległej na szeregową, Informacja 
jest odczytywana kolejno z wejść A, B, C, D za pomocą komutatora cyklicz- 
nego, złożonego z czterech przerzutników RS w połączeniu pierścieniowym. 
W tym celu, oddziałując na odpowiednio połączone wejścia Pr i Cr, ustala 
się wstępnie stan 1 na wyjściu pierwszego przerzutnika i stan 0 na wyj- 
ściach pozostałych przerzutników. W toku kolejnych cykli zegarowych stan 
1 pojawia się kolejno na wejściach czterech układów NAND połączonych 
z wejściami równoległymi A, B, C, D, powodując ich odczyt. Sygnał wyj- 
ściowy F można określić funkcją 

«* 


F = N,N,N;N;, = AQ, BQ,CQ, DQ, (5-100a) 
którą, po zastosowaniu prawa de Morgana, można przedstawić w postaci 
F = AQ,+BQ>--CQ;--DQ, (5-100b) 


Przedstawiony zapis sygnału F bezpośrednio określa działanie rejestru 
jako przetwornika cyfrowego równoległo-szeregowego, gdyż jednocześnie 
tylko jeden z sygnałów komutujących Q;,..Q, może być równy 1. 

"Typowy układ uniwersalnego rejestru przesuwowego przedstawia rys. 
5-80. Zależnie od sygnału na wejściu M ustawiającym rodzaj pracy i w za-. 
leżności od zewnętrznych połączeń, układ może przyjmować i wydawać 


534 


G6G 


Ustawianie 
wstępne 


Zegarowanie 


F|wy 


Rys. 5-79. Rejestr 4-bitowy jako przetwornik postaci informacji z równoległej na 
szeregową 


8a co dp 


Rys. 5-80. Schemat logiczny połączeń rejestru 4-bitowego, z przesuwem w prawo 
i przesuwem w lewo, typu SN7495N 
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informacje szeregowo i równolegle, ewentualnie przesuwając zapis cyfrowy 
w prawo, bądź po dokonaniu przełączeń, w lewo. 

Przy stanie 0 na wejściu M są aktywne bramki AND 1, natomiast bram- 
ki AND 2 odcinają w tym stanie wejścia równoległe do układów NOR. Na- 
stępuje połączenie przerzutników w układ rejestru szeregowego, z wyjściem 
z przerzutnika D i z wejściem W na przerzutnik A. Wprowadzanie i wyda- 
wanie informacji (z opóźnieniem o 4 bity) odbywa się w cyklu zegarowym 
określonym przez wejście CP,. W rejestrze przewidziano dwa wejścia ze- 
garowe: CP, dla przesuwu w prawo oraz CP, dla przesuwu w lewo. Jeżeli 
cykle obu zegarowań są takie same, wejścia te mogą być połączone w jedno 
wspólne wejście. 

Przesuw w lewo przy wprowadzaniu szeregowym informacji wymaga 
dokonania odpowiednich połączeń zewnętrznych. Wyjście D, łączy się z wej- 
ściem C, wyjście C, z wejściem B itp. Informację szeregową przy przesu- 
wie w lewo wprowadza się na wejście D i wydaje się z wyjścia A. Bramki 
AND 2 muszą być przy tym aktywne, tj. na wejściu M powinien być syg- 
nał 1. 

Przy równoległym dostarczeniu informacji na wejścia 4, B, C, D, jej 
przyjęcie wymaga sygnału 1 na wejściu M. Informacja ta pojawia się pod- 
czas tylnego zbocza impulsu zegarowego na wyjściach równoległych Ap, Bo, 
C, Dy, a po ewentualnym odcięciu równoległych wejść A, B, C, D poprzez 
włączenie sygnału 0 na wejście M, może być np. wydana szeregowo przez 
wyjście Dy. 


5.5.2.3. Rejestry dynamiczne. Rejestry dynamiczne są budowane głównie 
przy zastosowaniu układów unipolarnych, z których tworzy się „pułapki” 
dla ładunku elektrycznego, spełniające funkcję elementarnych stopni pa- 
mięciowych rejestru. 

Elementarny stopień pamięciowy składa się zwykle z dwóch kaskadowo 
połączonych inwerterów, przy tym możliwe są różne techniki realizacji. 
Działanie rejestru dynamicznego polega na szeregowym cyklicznym przeka- 
zywaniu informacji, przy tym w celu zachowania ładunku zmagazynowa- 
nego w pojemnościach układu stosuje się specjalne ciągi pomocniczych im- 
pulsów zegarowych, dokonujących wewnętrznych przełączeń. 

Prosty przykład rozwiązania elementarnego stopnia dynamicznej pa- 
mięci unipolarnej przedstawiono na rys. 5-8la. Zastosowano dwa inwertery 
z tranzystorami MOS o kanałach p typu wzbogaconego. Tranzystory obcią- 
żające inwerterów Ty, Ty, Ty, T,, które są przy napięciu bramki bliskim zera 
zatkane, okresowo przewodzą pod wpływem ujemnych impulsów dwóch 
ciągów zegarowych $;, ©, przesuniętych wzajemnie w fazie. Od tych ciągów 
zegarowych pochodzi nazwa układu, nazywanego układem logicznym dyna- 
micznym dwufazowym (ang. two-phase dynamic logic stage). 

Pracę układu przedstawiono na rys. 5-81b, przy zastosowaniu konwencji 
logicznej ujemnej. Napięcie wejściowe w punkcie A zmieniając się od zera 
do odpowiednio dużej wartości ujemnej powoduje włączenie tranzystora Ty, 
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Rys. 5-81. Stopień elementarny rejestru 
dynamicznego MOS o zegarowaniu 
dwufazowym 


Przesunięcie o 1 bit 


przygotowując w ten sposób rozładowanie pojemności Cp. Rozładowanie to 
nie zachodzi natychmiast po wprowadzeniu tranzystora Ty w stan przewo- 
dzenia, gdyż zerowy potencjał na bramkach tranzystorów Ty, Ty utrzymuje 
te tranzystory w stanie zatkania, izolując pojemność CB. Przewodzenie' 
tranzystorów Ty, Tą i rozładowanie pojemności Cg następuje pod wpływem 
impulsu ciągu zegarowego $, w chwili żę. Na pojemności Cp ustala się na- 
pięcie wynikające z podzielenia napięcia zasilającego —<Upp w stosunku 
wyznaczonym wartościami rezystancji kanałów tranzystorów Ty, Ty, T;, Aby 
napięcie to było odpowiednio małe i mogło być zakwalifikowane do strefy 
sygnałów 0, rezystancje kanałów tranzystorów Ty, T, powinny być o rząd 
wartości mniejsze cd rezystancji kanału tranzystora Ty. Dlatego tranzysto- 
ry Ty, Tę zajmują w realizacjach scalonych powierzchnię około dziesięć razy 
większą niż tranzystor Ty. 

W chwili £s zmiana napięcia wejściowego powoduje wyłączenie tranzy- 
stora Ty, na skutek czego w chwili ż, impuls ciągu zegarowego $%, powoduje 
naładowanie pojemności Cg do napięcia —Upp, przez przewodzący tranzy- 
stor T;. W ten sposób zmiana napięcia w punkcie A zostaje powtórzona 
w punkcie B, z pewnym przesunięciem i odwróceniem w fazie. Ponieważ 
następny inwerter z tranzystorami Ty, T;, Tę, sterowany ciągiem zegarowym 
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©, działa podobnie, przez powtórne odwrócenie fazy i dalsze przesunięcie 
w czasie uzyskuje się na wyjściu w punkcie € powtórzenie zmian wejścio- 
wych w punkcie A, z przesunięciem o jeden okres ciągu zegarowego. 

Inne rozwiązanie układu dwufazowego zegarowania przedstawiono na 
rys. 5-82. Poza inwerterami z tranzystorami Ty, Tą i Ty, Tę zastosowano dwu- 
kierunkowe bramki transmisyjne z tranzystorami T;s, Tę. Bramki transmi- 
syjne są włączane przez ujemne impulsy ciągów zegarowych Ś;, ©, jedno- 
cześnie z tranzystorami obciążającymi Ty, Ty; inwerterów., Ładowanie po- 
jemności CB, Cc odbywa się więc przez górne tranzystory obciążające i tran- 
zystory pełniące funkcję bramek transmisyjnych, natomiast rozładowanie 
następuje przez dolne tranzystory sterowane inwerterów. Przebiegi w ukła- 
dzie z rys. 5-82 są w zasadzie identyczne jak w układzie z rys. 5-81. Tranzy- 
story T;s, Tę mogą zajmować stosunkowo małą powierzchnię, gdyż rezy- 
stancje ich kanałów nie wpływają na poziom ustalonego napięcia na po- 
jemnościach. Rezystancje kanałów tranzystorów dolnych Ty, T, powinny 
być znacznie mniejsze niż rezystancje kanałów tranzystorów górnych Ty, T;, 
ze względu na tworzący się dzielnik napięcia zasilającego przy jednoczes- 
nym przewodzeniu obu tranzystorów inwertera, jednak wymagania co do 
stosunku obu tych rezystancji są w tym układzie mniej ostre niż w układzie 
omówionym poprzednio, gdzie występuje niekorzystne szeregowe połączenie 
dwóch przewodzących tranzystorów jako dolnych rezystancji dzielnika na- 
pięcia. 


a. CZ AL 7 
| 
| 


Rys. 5-82, Stopień elementarny rejestru dynamicznego MOS w układzie z bramkami 
transmisyjnymi, zegarowany dwufazowo 


W obu przedstawionych wyżej układach dynamicznych występują stany 
statyczne, w czasie których wszystkie tranzystory inwertera szeregowo prze- 
wodzą, w wyniku czego jest pobierana moc z obwodu zasilania. Nieko- 
rzystnego poboru mocy w warunkach statycznych można uniknąć przez za- 
stosowanie takiego sposobu zegarowania, przy którym jednoczesne przewo- 
dzenie wszystkich tranzystorów szeregowych nie jest możliwe, jak np. 
w układzie przedstawionym na rys. 5-53a, gdzie zastosowano zegarowanie 
czterofazowe. 

Działanie układu czterofazowego przedstawiono na rys. 5-83b. Pojem- 
ność CB zostaje naładowana do wartości napięcia zasilającego w chwili ty 
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przez trańzystor T3; w tym czasie tranzystor Tę izoluje tę pojemność od 
tranzystora Ty, który może być w stanie przewodzenia lub w stanie zatka- 
nia, zależnie od napięcia wejściowego w punkcie A. W chwili tą, wyzna- 
czonej impulsem ciągu zegarowego ©, tranzystor T; jest już zatkany, prze- 
wodzi natomiast tranzystor T», łącząc pojemność CB z tranzystorem Ty 
i umożliwiając jej rozładowanie bądź zachowanie ładunku wprowadzonego 
uprzednio przez tranzystor Ts, w zależności od stanu tranzystora Ty. W dal- 
szym ciągu, pod wpływem impulsów przesuniętych w fazie ciągów zegaro- 
wych $; ©, podobny proces zachodzi w drugim inwerterze, gdzie nastę- 
puje odwrócenie sygnału i jego dalsze przesunięcie czasowe. 


a — Ugo —Upo 4) 
) $ą 0h 
$y 0—— 0—— d AI 
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- j 0 (e) 
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Rys. 5-83. Stopień elementarny rejestru dynamicznego MOS o zegarowaniu cztero- 
iazowym oraz przebiegi impulsów zegarujących 


Sterowanie czterofazowe, jakkolwiek skomplikowane, umożliwia znacz- 
ne zmniejszenie średniej mocy zasilania, średnio o rząd wartości w porów- 
naniu z przedstawionymi wcześniej układami sterowanymi dwufazowo. Przy 
sterowaniu czterofazowym moc jest tracona wyłącznie w czasie dynamicz- 
nym stanów przejściowych ładowania i rozładowania pojemności. Porów- 
nawcze zestawienie wykresów mocy zasilania w funkcji częstotliwości prze- 
łączania dla układów o sterowaniu dwufazowym i czterofazowym przedsta- 
wiono na rys. 5-84. Wodatkową zaletą układu czterofazowego jest to, że 
w zasadzie wszystkie tranzystory mogą mieć identyczną geometrię, gdyż re- 
zystancje kanałowe ckreślają jedynie stałe czasowe procesów ładowania 
i rozładowania pojemności, natomiast nie wpływają na ustalone poziomy 
napięcia, które mogą być ściśle zbliżone do poziomu zero i do poziomu na- 
pięcia zasilającego —Upp. 

Podobną redukcję mocy zasilania uzyskuje się przy zastosowaniu w re- 
jestrach dynamicznych układów COSMOS, zachowując przy tym zegarowa- 
nie dwufazowe przebiegami fali prostokątnej. Przykład rozwiązania ele- 
mentarnego stopnia dynamicznego rejestru COSMOS przedstawiono na 
rys. 5-85, Dwa inwertery są przedzielone dwukierunkowymi bramkami 
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transmisyjnymi G;, Ga, zrealizowanymi również w technice układów* 
COSMOS (zob. rys. 3-76). Bramki są zegarowane sygnałami przeciwstaw- 
nymi $ $ w taki sposób, że gdy jedna z nich jest otwarta, druga jest za- 
mknięta. Dzięki temu sygnał wejściowy w pierwszej połowie cyklu zegaro- 
wego ładuje pojemność wejściową pierwszego inwertera i pojawią się na 
jego wyjściu w postaci odwróconej, nie dociera jednak do pojemności wej- 
"ściowej drugiego inwertera, gdyż bramka G> jest zamknięta. W drugiej po-- 
łowie cyklu zegarowego następuje odcięcie wejścia pierwszego inwertera 
przez bramkę G, i połączenie jego wyjścia z inwerterem drugim, który od- 
„wraca fazę sygnału dostarczonego przez bramkę Gs. W rezultacie zachodzi 
powtórzenie sygnału wejściowego z przesunięciem o jeden okres zegarowy. 


a) — Ugo —Upo 
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Rys. 5-84. Zależność mocy 
zasilania P od częstotliwo- 
ści przełączania fp dla ukła- 
dów dwufazowego i cztero- Rys. 5-85. Stopień elementarny rejestru dynamicz- 
fazowego nego COSMOS, zegarowany dwufazowo 


Rejestry dynamiczne w realizacjach scalonych mogą osiągać stosunko- 
wo duże pojemności, rzędu kilkuset, a nawet kilku tysięcy bitów. Typowe- 
wartości najmniejszej dopuszczalnej częstotliwości powtarzania sygnałów 
żegarowych są rzędu 10 kHz, a typowe wartości największej częstotliwości 
są rzędu 10 MHz. 
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6. TRANZYSTOROWE MULTIWIBRATORY 
MONOSTABILNE 


'6.1. Wstęp 


Multiwibratory monostabilne są układami o jednym stanie równowagi 
trwałej. Zastosowanie tych układów wynika z możliwości wytwarzania 
w nich pojedynczych impulsów, pod wpływem zewnętrznego impulsu wy- 
zwalającego, który na pewien czas wprowadza układ monostabilny w stan 
równowagi nietrwałej. Czas pozostawania układu w stanie równowagi nie- 
trwałej wynika z procesów przejściowych gromadzenia lub rozładowania 
energii w elementach reaktancyjnych. Układy monostabilne znajdują zasto- 
sowanie przede wszystkim jako generatory impulsów określonego kształtu, 
najczęściej prostokątnego, oraz jako układy opóźniające, normalizujące 
kształt impulsu, jako przetworniki typu napięcie-czas itp. 

Jak stwierdzono w p. 5.1, w zasadzie każdy układ relaksacyjny może 
„być przekształcony w układ monostabilny, przez wprowadzenie odpowied- 
niego rodzaju elementów reaktancyjnych i odpowiednie ustawienie spoczyn- 
kowego punktu pracy. Przy układach z charakterystyką rezystancji ujem- 
nej typu N stosuje się elementy indukcyjne, przy układach z charakterysty- 
'ką typu S stosuje się elementy pojemnościowe. W olbrzymiej większości 
tranzystorowych układów monostabilnych pamięciowym elementem reak- 
tancyjnym jest kondensator, przy tym długość wytwarzanego impulsu tw 
jest najczęściej wyznaczana czasem wykładniczego rozładowania się pojem- 
ności kondensatora, od pewnego poziomu napięcia początkowego u(0) wy- 
stępującego bezpośrednio po przerzucie do stanu quasi-stabilnego, do pew- 
nego poziomu progowego u(tw), którego osiągnięcie wywołuje proces prze- 
rzutu z powrotem do stanu stabilnego. Oznaczając asymptotyczną wartość 
napięcia rozładowania pojemności przez u(oc) i stałą czasową tego procesu 
przez r, czas t„ można wyznaczyć, zgodnie z rys. 6-la, następująco: 


t imę 6-1 
WZORBY (66 u) p. 


Zależność (6-1) określa czas trwania stanu quasi-stabilnego w układach 
monostabilnych takich, w których pojemność jest ładowana (lub rozłado- 
"wywana) przez rezystancję. W pewnych zastosowaniach układów monosta- 
bilnych, jak np. w układach przetworników napięcie-czas, oraz w układach 
opóźniających korzystne jest liniowe uzależnienie wartości czasu ty» od na- 
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Rys. 6-1. Wyznaczanie długości impułsu przy ładowaniu pojemności: a) wykładni- 
czym; b) liniowym 


pięcia progowego u(tw), które może być regulowane. W układach takich do 
ładowania (lub rozładowywania) pojemności wykorzystuje się dynamiczne 
źródła prądu stałego, przy zastosowaniu których zmiany napięcia są liniowe 
(rys. 6-1b). Oznaczając wydajność prądową źródła przez I i pojemność ła- 
dowaną przez C, czas t,. dla tego rodzaju układu wyznacza się z zależności 
u(t,) —u(0) 


ÓW. 6- 
c ; (6-2) 


Układy monostabilne zrealizowane w konwencjonalny sposób przez 
wprowadzenie do pętli sprzężenia zwrotnego odpowiedniego elementu reak- 
tancyjnego charakteryzuje szereg niedogodności. Jedną z ważniejszych jest 
duża wartość czasu martwego, tj. takiego czasu, po upływie którego od 
chwili zakończenia impulsu układ może być ponownie wyzwolony impul- 
sem o zadanym kształcie i amplitudzie. Jakkolwiek czas martwy zależy od 
parametrów impulsu wyzwalającego i może być zmniejszony przez odpo- 
wiednie zwiększenie amplitudy impulsu wyzwalającego, przyjęto określać 
go przez utożsamienie z tzw. czasem. biernym układu. Czas bierny układu 
monostabilnego jest zwykle określany jako taki czas, po upływie którego 
od zakończenia impulsu zmiany napięć w układzie ustalą się z dokładnością 
równą 19%. Na podstawie tej definicji czasy martwy i bierny są wyznaczane 
jako równe 4,6 wartościom stałej czasowej najdłużej trwającego procesu 
biernego w układzie. 

W układach monostabilnych konwencjonalnych duża wartość czasu 
martwego wynika z powolności procesów uzupełniania tej części energii 
magazynowanej w elemencie reaktancyjnym, która została utracona w cza- 
sie generacji impulsu. Można wprawdzie przystosować te układy do szyb- 
kiego uzupełniania tej części energii, przez wprowadzenie dodatkowych ele- 
mentów wzmacniających, np. wtórników emiterowych, jednakże pozostają 
jeszcze inne wady, jak np. trudności regulacji długości impulsu w szerokim 
zakresie, trudności w uzyskaniu pożądanego kształtu liniowego charaktery- 
styki regulacji itp. 

Ż przedstawionych wyżej przyczyn opracowano szereg nowych rozwią- 
zań układów monostabilnych, odznaczających się pewnymi ulepszeniami 


ty = 
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w stosunku do układów konwencjonalnych symetrycznych i asymetrycz- 
nych. Są to na ogół układy opracowane do celów specjalnych i tylko nie- 
które z nich mają cechy układów uniwersalnych. W układach tych wyko- 
rzystuje się szeroko nowe rodzaje elementów przełączających oraz nowe 
połączenia układowe, m.in. klucze regeneracyjne z tranzystorami przeciw- 
stawnymi. Są również układy monostabilne mające charakter systemów, 
wśród nich należy wymienić przede wszystkim układ monostabilny oparty 
na układzie bistabilnym z małym czasem martwym, sterowany w zamknię- 
tej pętli sprzężenia zwrotnego z układu generatora liniowo narastającego 
napięcia. Układy tego rodzaju, z rozdzielonymi funkcjami kształtowania 
zboczy i określania czasu trwania impulsu, zostały nazwane układami z ze- 
wnętrzną pętlą opóźnienia. 

W dalszych częściach rozdziału przedstawiono różne rodzaje rozwiązań 
multiwibratorów monostabilnych, w tym układy symetryczne i niesymet- 
ryczne typu konwencjonalnego, modyfikacje układów monostabilnych dy- 
skretnych oraz układy monostabilne scalone. 


6.2. Układy quasi-symetryczne 


6.2.1. Zasada działania 


Multiwibrator monostabilny przedstawiony na rys. 6-2a należy do rodziny 
układów Eccles-Jordana. Różni się on od rozpatrzonych wcześniej układów 
bistabilnych tej rodziny wyłącznie pojemnościowym sprzężeniem kolektora 


Uw, 


Rys. 6-2. Multiwibrator monostabilny quasi-symetryczny: a) układ podstawowy; 
b) przebiegi napięciowe 
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tranzystora T+ z bazą tranzystora T; oraz polaryzacją bazy tranzystora Ty 
wprost ze źródła zasilającego UBB; przez rezystancję Ry, dzięki czemu jest 
zapewnione w warunkach równowagi trwałej przewodzenie tranzystora Ty 
i zatkanie tranzystora T;. Układ jest przedstawiony w wersji z tranzystora- 
mi p-n-p wymagającymi źródeł ujemnych napięć zasilających. 

Zastosowanie oddzielnego źródła UBB; ma zwykle na celu umożliwienie 
regulacji długości impulsu przez zmianę wartości UgB;; w innych przypad- 
kach na ogół UgB, = UCC. 

Układy tego typu pracują najczęściej przy nasyceniu tranzystorów 
w stanie przewodzenia. Dla tranzystora T; w stanie spoczynkowym powi- 
nien być zapewniony dostatecznie duży prąd bazy 


„SGP BED. ACE 2 Fór „Bec ŚCIE. (6-3) 
> a: 
R, Bo A Po R4 


Stąd, przy zadanej wartości współczynnika głębokości nasycenia Kr, można 
wyznaczyć warunek na rezystancję Rp, a mianowicie 


IBF 


UpęR.—Ugrp 
R, ZF R, -UBBUZUREP_ (6-4) 
Kp Ucc7UcEs 


Gdy tranzystor T, przewodzi, wówczas tranzystor T> jest zatkany. Napięcie 
zatkania UBEz określa zależność 

= R, R, 

co R,+R; 


R R 
Upęz = Upę ——1— —Uppę—— 2 6-5 
BEZ UBBR R, UCES RLR, (6-5) 
Aby napięcie zatkania mogło być większe od zera, rezystancja R, po- 
winna spełniać warunek 


U 
Meg (6-6) 
CES 


Ig t —LE- 
co " R, 


Warunek ten powinien być sprawdzany przy najwyższej temperaturze, gdy 
wartości Icq i UCES są największe. 

Mechanizm przerzutu jest w tym układzie identyczny z istniejącym 
w układach bistabilnych. Po doprowadzeniu do bazy tranzystora T; dodat- 
niego impulsu wyzwalającego, tranzystor T; zostaje zatkany, natomiast tran- 
zystor Tą zostaje wprowadzony w stan przewodzenia (rys. 6-2b). Stan zatka- 
nia tranzystora T; jest podtrzymywany przez napięcie na pojemności C5 aż 
do chwili, gdy napięcie na bazie tranzystora T, osiągnie poziom, przy któ- 
tym następuje odetkanie tranzystora. 

Bezpośrednio po przerzucie tranzystor T; zostaje silnie nasycony prą- 
dem ładowania pojemności C, co jednak trwa krótko, gdyż pojemność ta 
jest zwykle znacznie mniejsza od pojemności C„. Nasycenie tranzystora Tę 


sr 547 


w późniejszych chwilach wymaga spełnienia warunku na prąd IBFą, a mia- 
nowicie 


Ucc1co Rey —UBep 


lee _ Ice _, Ucc-UcEs 
| PEER 81: > 2 Gy MED. 
BF2z R„+R, <a 


dą PB Rea 

(6-7) 
Stąd, przy zadanym współczynniku głębokości nasycenia Kr, można wy- 
znaczyć warunek na rezystancję R; 


l 


Ra (6-8) 


W pierwszej chwili po przerzucie napięcie na bazie tranzystora T, na- 
rasta do wartości bliskiej UCC, tj. o skok napięcia na kolektorze tranzy- 
stora T;. W dalszych chwilach napięcie na bazie tranzystora T, maleje, dą- 
żąc do wartości —UBg; (rys. 6-2b), ze stałą czasową RyC%. Odetkanie tran- 
zystora T, następuje w przybliżeniu przy u,, =0; stąd można wyznaczyć 
przybliżoną wartość czasu trwania impulsu wytwarzanego przez układ 


Ucc+U. 1 
t, = RyC,ln ET > = RyCy ln (1+ -) (6-9) 
BB 
przy czym 
m «- -UBB1_ 
Ucc 


Dla układu, w którym UBB; = UCC, otrzymuje się 
t, = R,C 1n 2 =£0,69R,C, (6-10) 


Odetkanie tranzystora T; zapoczątkowuje przerzut powrotny, w wyni- 
ku którego układ wraca do stanu spoczynkowego. Najdłuższym procesem 
po przerzucie powrotnym jest ustalanie się napięcia na kolektorze tranzy- 
stora Ty; jest to proces ładowania pojemności Cb przez rezystancję R. Czas 
ustalania się napięcia kolektora tranzystora Ty od wartości —0,1Ucc do 
wartości —0,9UCC wynosi 


t, = 2,2R,,Cę (6-11) 
Czas martwy układu tm, jako najmniejszy odstęp czasu, po upływie 
którego od zakończenia impulsu układ może być ponownie wyzwolony, jest 


równy czasowi biernego ustalania się napięcia na kolektorze tranzystora 
zatkanego z dokładnością 1%, tj. 


t,, = 4,6R,,C, (6-12) 


Na podstawie zależności (6-10), (6-12) można oszacować wartość maksy- 
malną współczynnika wypełnienia d ciągu impulsów przy wyzwalaniu okre- 
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sowym. Przyjmując najmniejszy dopuszczalny okres powtarzania Tp min = 
== ty Flm, otrzymuje się 


t, 


dmag = py m (6-13) 
Ee zpróp > 


b 
Korzystając z zależności (6-4) uzyskuje się w przybliżeniu 
1 


dpnag z (6-14) 
i 146,7 262 SB Uco_ 


R 8 U UBB1 


Na przykład przy Re = Reg, UCC = UBB, PJKri = 30, oblicza się typową 
wartość dmax zz 0,8. 

Wartość maksymalna częstotliwości powtarzania fp max układu może być 
zatem określona jako 

d 
Ip max Ga SA 4 (6-15) 
pmin 

Można zmniejszyć czas martwy. £,, i zwiększyć w ten sposób maksy- 
malną częstotliwość powtarzania fpmax, Przez zastosowanie w obwodzie 
sprzężenia zwrotnego wtórnika emiterowego, łączącego kolektor tranzysto- 
ra Ty z pojemnością C. Dzięki f-krotnie raniejszej rezystancji wyjściowej 
wtórnika emiterowego w stosunku do rezystancji Re, czas ładowania po- 
jemności znacznie się skraca. 


6.2.2. Zależność temperaturowa. długości impulsu 


Rozpatrując nieco dokładniej czynniki określające czas tw impulsu, można 

przyjąć, że przy dostatecznie dużej pojemności Cy nie ulega ona w czasie - 
przerzutu rozładowaniu i że na bazie tranzystora T, w pierwszej chwili po 

przerzucie powstaje napięcie 


U44(0) = Uco—UcES (6-16) 


przy czym: UC, — napięcie na pojemności C» w stanie ustalonym; UcEs — 
napięcie na kolektorze tranzystora Tę w stanie nasycenia. 

Wartość UC, stanowi różnicę między napięciem na bazie tranzystora Ty 
przy przewodzeniu --UBEp a napięciem na kolektorze tranzystora T+ — 
(Ucc=IcaRce) przy zatkaniu, skąd wartość napięcia początkowego 


14,(0) = Ucc—1c, R;—Uggp—UcEs (6-17) 


Proces ładowania pojemności C, prądem Ic, i prądem Ik (rys. 6-3a) 
charakteryzuje stała czasowa RyCp, gdyż ustalony prąd Ic, nie zmienia 
wartości stałej czasowej ładowania, a tranzystor Tą w stanie nasycenia mo- 
że być uważany za źródło napięciowe o wartości napięcia —UcEs. Działanie 
prądu IC, może być zastąpione zwiększeniem napięcia UBB; o wartość ICęFb; 
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Rys. 6-3. Schemat cząstkowy układu z rys. 6-2a obrazujący zatkanie tranzystora Ty 
a), oraz przebieg napięcia zatykającego b) 


odpowiednio do tego napięcie asymptotyczne dla przebiegu u,,(t) wynosi 
rys. 6-3b) 
U,;(00) = —Ugpi—Ico Rh (6-18) 
Przebieg napięcia ub;(t) może być na podstawie dokonanych rozważań 
zapisany w postaci 


ujy(6) = l,,(0) —u,,(00)] exp (- ez) + u,(00) (6-19) 


Odetkanie tranzystora T; następuje po czasie t„ przy napięciu progo- 
wym Uz,ltw) = —UBEP; na tej podstawie z zależności (6-17), (6-18) i (6-19) 
uzyskuje się 


UgcTUBB+Ico(Re— Reg) — Upep—UcEsS 


tw = RCIn- ; 
UBB+ TF Ice Ry —UBEP 


(6-20) 


Dla małych temperatur i tranzystorów krzemowych przy pominięciu 
I., stosuje się przybliżoną zależność 


t, ze RyC, ln (+ 2>) (6-20a) 
* m 
w której 


m — Un Uper 
Ucc—UcEs 
Ze wzrostem temperatury długość impulsu maleje. Zależność tempera- 
turową tw można wyodrębnić na podstawie (6-20), przyjmując, że w przy- 
bliżeniu zmiana temperaturowa napięcia UBEP jest liniowa oraz że w licz- 
niku wyrażenia logarytmowanego przeciwne kierunki zmian napięć UBEP 
i UCESs wzajemnie się kompensują. Dogodnie jest przy tym wyodrębnić 
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część wartości m jako wartość m niezależną od temperatury, wydzielając 
odrębny człon wielkości od temperatury zależnych. Powstaje w ten sposób 
zależność, którą przy Re % Ręce, UCĆ ? UCcEs oraz przy pominięciu w zakre- 
sie małych temperatur członu ICcęRp, można napisać jako 3 
1--m/ +- AlCo Rb 
t, = RyCyln — ———O 
m +- AlGo Rb "BEP 
Ucc 
przy czym: AUBpEp = CAT, e = —1..2,4 mV/?C; AlCę © Ico(T%) (exp b AT—1); 
b 40,05 — dla tranzystorów krzemowych; b az 0,07 — dla tranzystorów ger- 
manowych; AT — przyrost temperatury; Ty — temperatura początkowa 
(odniesienia). 

W rzeczywistości zmiany czasu ty w funkcji temperatury są nieco mniej- 
sze niż to określa zależność (6-20b), gdyż zmiany napięcia UBep są w przy- 
bliżeniu dwa do czterech razy większe od zmian napięcia UcEs, w związku 
z czym kompensacja tych zmian w liczniku wyrażenia (6-20) nie jest pełna. 


(6-20b) 


W praktyce zmniejszanie się czasu t, jest nieznaczne w zakresie ma- 
łych temperatur, kiedy jest istotna tylko zmiana napięcia UBEP. W zakresie 
większych temperatur zmniejszanie się czasu tw jest silniej wyrażone, ze 
względu na wykładniczy wzrost prądu Icy. Tranzystory germanowe są tyl- 
ko w zakresie temperatur ujemnych w przybliżeniu równoważne tranzysto- 
rom krzemowym, natomiast w zakresie temperatur pokojowych i wyższych 
są pod względem stałości czasu trwania impulsu znacznie gorsze od tran- 
zystorów krzemowych. Przyczyną tego jest nie tylko większa wartość 
i szybszy wzrost prądu Icy w złączach germanowych, ale również większy 
ok. 1,5...2-krotnie współczynnik temperaturowy c. 

Jak wynika z wyrażenia (6-20b), w celu uzyskania dobrej stałości tem- 
peraturowej długości impulsu należy stosować duże napięcia zasilające Ucc 
oraz małe wartości rezystancji Ry. Dla typowych układów stałość tempera- 
turowa długości impulsu wynosi ok. 0,2...0,5%0/?C. Znacznie lepszą stałość 
osiąga się przy stabilizacji układu, np. za pomocą termistorów. Omówienie 
tych zagadnień przekracza jednak zakres niniejszej książki, Niektóre zależ- 
ności służące do projektowania, dotyczące stabilizacji termistorowej, można 
znaleźć w pracy [1]. 


6.2.3. Regulacja długości impulsu 


Multiwibratory monostabilne są często wykorzystywane jako urządzenia 
z regulowaną długością impulsu, przy czym zwykle wymaga się, aby zależ- 
ność między długością impulsu a wartością parametru regulującego była 
liniowa. Najprościej postulat ten spełnia się przez regulację stałej czaso- 
wej RyCh, przy czym np. są spotykane układy, w których pojemność C% jest 
zmieniana skokowo, a rezystancja Ry płynnie za pomocą potencjometru. 
Wadą tego systemu, poza koniecznością stosowania dwóch pokręteł, jest 
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Rys. 6-4 Regulacja długości impulsu przez zmianę napięcia U BBY” a) układ, b) cha- 
i rakterystyki regulacji 


zmienny stopień nasycenia tranzystora Ts, powodujący zmianę warunków 
wyzwalania i regeneracji. 

Długość impulsu można również regulować przez zmianę napięcia UBB;. 
W celu uzyskania dobrej liniowości charakterystyki regulacji jest pożądana 
duża wartość napięcia UBB,, kilkakrotnie większa od napięcia Ucc. Dla 
linearyzacji charakterystyki regulacji przy zmianie potencjometrycznej na- 
pięcia UBB, (rys. 6-4a) można wykorzystać zmienną rezystancję wyjściową 
potencjometru. Przy pominięciu ICcę, UCEP i UcEes charakterystyka regula- 
cji dla tego układu może być przedstawiona w postaci 


c(1—x) 1 
ty, = RyC, H+ ——— |m(14 z (6-21) 
przy czym: 
R R 
p R. ż bz src BBE 
R R Tec 


Dla najbardziej w praktyce interesującego przypadku UBB, * Ucc kil- 
ka charakterystyk tw(©) przedstawiono na rys. 6-4b. Jak widać, optymalny 
przebieg charakterystyki regulacji uzyskuje się przy rezystancji potencjo- 
metru około trzy razy większej od rezystancji Rb. 

Wadą tego systemu regulacji, podobnie jak w systemie z regulacją Rx, 
jest zmienny stopień hasycenia tranzystora T;. 

Wady zmiennego stopnia nasycenia tranzystora T, nie ma układ multi- 
wibratora przedstawiony na rys. 6-5a, w którym reguluje się skok napięcia 
zatykającego tranzystor T; (rys. 6-5b). Charakterystyka regulacji określona 
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Rys. 6-5. Regulacja długości impulsu przez zmianę skoku napięcia zatykającego: 
a) układ; b) przebieg napięcia zatykającego 


na podstawie przebiegu z rys. 6-5b może być wyrażona w postaci (przy po- 
minięciu prądu Ice) 


«(lx z 
tw = R,Ch + = in (1+ m) (6-22) 
przy czym: 
gaci gab, wo Pam 
R Rz Ucc—UcEs 


Jeżeli « jest znacznie większe od największej wartości x(1—x) równej 0,25, 
co można z łatwością uzyskać, to regulacja jest zbliżona do liniowej. 

W układzie część rezystancji Re jest wydzielona z obwodu regulacji. 
Ma to na celu ograniczenie regulacji do zakresu, w którym jest jeszcze, 
możliwy pewny przerzut. Wartość wydzielonej rezystancji Rę powinna być 
taka, aby przy przewodzeniu tranzystora T; występowało na niej napięcie 
równe kilku wartościom UgBgp. Ograniczenie zakresu regulacji może być 
również zastosowane wskutek znacznie mniejszej stałości temperaturowej 
długości impulsu w zakresie małych wartości x. 

Zakres regulacji długości impulsu można orientacyjnie wyznaczyć jako 


; In (+) 
_.wmax_ __ m 


tw min In (1-- Umin ) 
m 


(6-23) 


, 


Przyjmując Xmin = 2UBgp/(UCC—UBEP), dla typowych warunków 
Mmin Śm 


t 
wmax m in (1+ a (6-23a) 
m 


tw min ©min 
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Dla przykładu: przy UCC = UBB, =10 V, UBEP =0,7 V, zakres regulacji 
wynosi ok. 5. 

W układach regulacji długości impulsu rezystancja Ry może być zastą- 
piona regulowanym źródłem prądowym. Źródło takie realizuje się za po- 
mocą tranzystora o przeciwnym typie przewodnictwa, zasilanego w ukła- 
dzie potencjometrycznym od strony emitera, ze źródła napięcia Ucc lub 
UBB,. Regulując prąd stały Źródła, uzyskuje się proporcjonalną zmianę 
szybkości zmian napięcia na pojemności w czasie kształtowania impulsu 
(rys. 6-1b) oraz odwrotnie proporcjonalną zmianę wartości czasu ćw, zgod- 
nie z zależnością (6-2). Taki rodzaj regulacji poprzez źródło prądu stałego 
o odpowiednio ukształtowanej charakterystyce zależności prądu od para- 
metru regulującego stosuje się m.in. w różnego rodzaju układach przetwor- 
ników napięcie-czas. 

Pomimo uzyskania liniowej charakterystyki, również i ten system re- 
gulacji trudno uznać za zadowalający, ze względu na zmienny stopień na- 
sycenia tranzystora przewodzącego w stanie spoczynku. 


6.2.4. Projektowanie układów quasi-symetrycznych 
Projektowanie quasi-symetrycznych układów monostabilnych dyskretnych 
jest zbliżone do projektowania układów bistabilnych, różniąc się od niego 
właściwie jedynie w części dotyczącej ustalenia długości impulsu i układu 
regulacji. Przede wszystkim można tu zastosować bezpośrednio ustalanie 
wartości rezystancji R, i Rę jak przy projektowaniu przerzutników metodą 
najgorszego przypadku (przykład 5.2). Przy projektowaniu przybliżonym 
można przyjąć na wstępie wartości rezystancji R. i 2 przy czym mając 
dane napięcia Ucc, UBB i UBB, oraz dane tranzystora można wyznaczyć 
rezystancje R,, Rę i Ry na podstawie zależności (6-5), (6-6), (6-8) i (6-4). Na 
samym końcu wyznacza się pojemności Ci C. 

Przy projektowaniu można wykorzystać to, że wartości rezystancji Ry 
i R.,nie są zależne od wartości R,,. Dlatego, gdy jest konieczne skrócenie 
czasu tylnego zbocza to, np. ze względu na dużą wymaganą częstotliwość 
powtarzania, można przyjąć większe wartości Ry i R, przy których po- 
jemność Cy jest mniejsza. Zabieg nadmiernego zwiększenia rezystancji Rp 
powoduje jednak pogorszenie stałości temperaturowej długości impulsu, 
dlatego też w przypadkach wymaganej dużej stałości temperaturowej należy 
raczej dążyć do zmniejszenia rezystancji Rp i Re,. 

Przebieg obliczeń przy uwzględnieniu zależności temperaturowych jest 
zilustrowany poniższym przykładem obliczeniowym. 


Przykład 6.1. Zaprojektować multiwibrator monostabilny w układzie z rys. 
6-5 o danych: ty max © 10 HS, tw min F 4 Us, maksymalna częstotliwość po- 
wtarzania fpmax 2250 kHz, skrócenie impulsu Atw max W temperaturze 
Tmax = 509C w stosunku do długości przy T = 259C nie większe niż 10%. 
Napięcie zasilające: UCc = UBB, = 10 V, UgB =5 V. Tranzystor germanowy 
o danych: 62=80, UCcEs = UBEp =£0,25 V, Icy (2590) X3 nA, fr 100 MHz. 
tka się AICę BEICo max i AUBEP, przy AT = Tmax— Ty = 50—25 = 
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Dla tranzystora germanowego: 
1ce E Ic,(25'C) exp.b AT = 3 exp 0,07:25 = 17,2 nA zuA 
AUgyp = CAT = —24-107*.25 = —0,06 V. 


2. Wyznacza się rezystancję Ry na podstawie założonej zmienności tem- 
peraturowej tw. Przy m =1 z zależności (6-20b) 


0,02R;, 
sRodąc 
ms 00 $ (ód Ż 
0,02R,-0,06 7 7 
ik, 
10 
skąd 
0,9 
R, z _.20—10,06-2% _ „rq 


0,02 (2%*—1) 


Obiera się Ry = 68 kQ. 
3. Wyznacza się R, według (6-4); przy Kr, >>1 w przybliżeniu 


K 
Ra 2-371 R, = -5" 68 = 0,85 kQ 


Obiera się rezystancję Re, = 910 Q, przy której łą = Ucc/Re, = 10/0,91 = 
= 11 mA. 
4. Przyjmując przybliżoną zależność (6-23), przy m'= 1, wyznacza się 


„tw max 1n 2 5 


=2 
tw min Intd+ min) 


skąd 
Umin = 279—1 = 1,31—1 = 0,31 
Obiera się rezystancję potencjometru Rp= 1 kQ i rezystancję Ry = 420 Q, 


przy których Re = 1,42 kQi XTmin = 0,296 0,32. 
5. Zakładając UBEz >>0, wyznacza się warunek (6-6) 


Ry —._ _UBB 


OS maoczzdky SZOPA ŻE a AG 2 


4. UcEs 0,02 - 
R 


Co max 


6. Zakładając Kr;c>1, wyznacza się warunek (6-8) 


R4-+0,91 Z -_—__UEch Ic max Be UBEP PERE 
<FR_. Pac-Uczs . UBBTÓBEG, 
b min R | R, 
L 10—0,02+0,91—0,25 9.73 
„A= „10—0,25 + 5-10,25_ 0,086---5225. 
80 1,42 Ra Ra 


7. Rozwiązuje się łącznie równania (6-6) i (6-8). Rozwiązanie znacznie 
się upraszcza przy pominięciu R = 0,91 kQ w warunku (6-8); wówczas Uzy- 
skuje się równanie liniowe o rozwiązaniu R, = 88 kQ. Przyjmuje się R, = 
== 82 kQ, następnie z (6-6) oblicza się Rę'= 217 kQ. Ze względu na przyjętą 
w obliczeniach większą wartość ICę max, MOŻNA przyjąć nieco większą war- 
tość Rą = 220 kQ. 
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8. Na podstawie (6-20a) wyznacza się pojemność 
tw max — __10-10-3 
1 68-10*1n2 
Ryln | 1-—— 
m 
Obiera się C, = 220 pF. 
9. Wyznacza się orientacyjnie pojemność C jako Cb, skąd C = 68 pF. 


c,= = 0,213 nF 


W zasadzie pojemność ta powinna być określona według zależności (3-35). 

10. Sprawdza się czas ustalania napięcia na kolektorze tranzystora Te 
po zakończeniu impulsu, czas ten wynosi około (3...5) ResCh = (8...5)1,4* 
*0,22 as 1..1,6 us. Maksymalna częstotliwość powtarzania układu wynosi 


i 1106 
więc ok. 10+16 106 = 85 kHz > 50 kHz. 

W przedstawionym wyżej przykładzie nie uwzględniono wpływu obcią- 
żenia, które może być typu źródła absorbującego bądź typu źródła emitu- 
jącego prąd. Przy uwzględnianiu prądów obciążenia wyznaczenie rezystan- 
cji układu przebiega w innej kolejności, podobnie jak przy projektowaniu 
inwerterów nasyconych. Najpierw oblicza się wartości Re, Reo, biorąc pod 
uwagę prądy nasycenią tranzystorów płynące przez te rezystory w stanie 
niskim oraz prądy obciążenia. Następnie dokonuje się wyboru wartości Ry 
oraz Ry, R,, kierując się głównie wartościami Kp, Kr, wymaganymi ze 
względu na ewentualną absorpcję prądu emitowanego przez obciążenie oraz 
warunkami stabilności. Taki tok projektowania jest również wskazany przy 
stosowaniu tranzystorów krzemowych, dla których wartości R, określane 
według metody przedstawionej w przykładzie 6.1 są zbyt duże, w wyniku 
czego w dalszej kolejności rezystancja kolektorowa Re, zostaje określona 
również jako zbyt duża. 


6.2.5. Modyfikacje układowe 


Zmiany układowe multiwibratorów quasi-symetrycznych najczęściej doty- 
czą zwiększenia częstotliwości powtarzania impulsów. Ograniczenie często- 
tliwości jest spowodowane długim czasem ustalania się napięcia na kolek- 
torze tranzystora T+ oraz zbyt małą częstotliwością graniczną zastosowanych 
tranzystorów. W układach przeznaczonych do wytwarzania krótkich im- 
pulsów, ok. 0,1 us, występują ponadto trudności polegające na tym, że war- 
tość pojemności Cb, jaką należy zastosować ze względu 'na czas trwania 
impulsu, jest zbyt mała do podtrzymania procesu regeneracji podczas prze- 
rzutu. 

Na rysunku 6-6 przedstawiono układ monostabilny z szybkimi tranzy- 
storami ASZ21, przeznaczony do wytwarzanią impulsów o długości 100 ns, 
przy częstotliwości 4 MHz. Zastosowanie podzielonej rezystancji Rce UMmoż- 
liwiło zwiększenie pojemności Cb do 15 pF, dzięki czemu zapewniono na- 
leżyty odstęp od pojemności rozproszonych układu, Ponieważ skok napięcia 
na bazie tranzystora Ty jest dwukrótnie mniejszy niż w układzie konwen- 
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cjonalnym, uniknięto również konieczności stosowania diody zabezpiecza- 
jącej złącze emiterowe przed przebiciem. Dioda zabezpieczająca zastosowa- 
na w obwodzie bazy tranzystora Ta ułatwia. również rozładowanie pojem- 
ności C, która w tym układzie jest nawet większa od Ch, co przy w ogóle 
małych wartościach tych pojemności wpływa korzystnie na regenerację. 


Rys. 6-6. Układ monostabilny z szybkimi Rys. 6-7. Układ monostabilny 
tranzystorami i z dzieloną rezystancją z tranzystorami przeciwstaw- 
kolektorową nymi 


Na rysunku 6-7 przedstawiono układ monostabilny z tranzystorami 
przeciwstawnymi (p-n-p i n-p-n). W stanie spoczynkowym oba tranzystory 
są nasycone. Impuls wyzwalający przytyka tranzystor Tę, co powoduje 
wzrost napięcia wc i przytkanie tranzystora Ty. W następstwie procesu re- 
generacyjnego oba tranzystory zostają zatkane na czas t„ określony łado- 
waniem pojemności Cb przez rezystancje Rb i Ke: w przybliżeniu przy 
Rp > Rea; czas ten określa się według zależności 


t, = (RF R.) C, ln (+ „cc ) (6-24) 
Ucc1 
W chwili odetkania tranzystora T; przy ub;(tw) = 0 następuje powrotny 
przerzut, przy czym pojemność Cb zostaje rozładowana niezmiernie szybko 
przez bazę tranzystora T; i przez nasycony tranzystor Ty. 

Czas ustalania się napięcia na pojemność C, może być bardzo mały, 
ok. 2%0 czasu ty, co jest nader istotną zaletą tego układu. Niektóre rozwią- 
zania układowe dla multiwibratorów monostabilnych tego typu podano 
w pracach [2 do 6]. 

Dążenie do zbudowania układu monostabilnego o dużym współczynniku 
wypełnienia ciągu impulsów wyjściowych przyczyniło się do opracowania 
układów o rozbudowanym systemie przyspieszonego ładowania pojemności 
określającej długość impulsu. Układy te nieraz bardzo odbiegają od ukła- 
dów konwencjonalnych. Na rys. 6-8 przedstawiono układ zawierający mul- 
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tiwibrator bistabilny z tranzystorami Ty i Ts, wtórnik emiterowy z tranzy- 
storem Ts do szybkiego ładowania pojemności C oraz układ komparatora 
z tranzystorem Ty. W stanie ustalonym tranzystor T; przewodzi, a tranzy- 
stor T;.jest zatkany. Napięcie na kolektorze tranzystora T+ jest równe na- 
pięciu U,+Ups, pochodzącemu z dzielnika R, Da, Ry, Ry. Tranzystor Tz3 
przewodzi z potencjałem emitera równym U, —UBgEptUpz, natomiast tran- 
zystor Ty jest zatkany. 


Rys. 6-8. Układ monostabilny z wydzielonym obwodem szybkiego ładowania pojem- 
ności C w celu zmniejszenia czasu biernego 


Po przerzuceniu układu bistabilnego dodatnim impulsem doprowadzo- 
nym do bazy tranzystora T+ napięcie na kolektorze tranzystora T+ maleje 
do około 1 V, zatykając tranzystor T; i diodę D+. Następuje ładowanie po- 
jemności C przez rezystancję Rg, co w pewnej chwili powoduje odetkanie 
tranzystora Ty, który z kolei przerzuca z powrotem układ bistabilny, Nastę- 
puje przewodzenie tranzystora Ts i zaczyna się ładowanie pojemności C, 
co wobec dużego prądu emitera trwa bardzo krótko. W tym celu tranzystor 
T; powinien się odznaczać dużą wartością dopuszczalnego prądu w impulsie. 
Według danych autora układu [7] można osiągnąć współczynnik wypełnie- 
nia ok. 0,99 w zakresie czasów od 200 us do 4 ms. Długość impulsu jest 
określona przybliżoną zależnością 


t =Rc( ai .) (6-25) 
w K, 
przy czym: 
= _RutRyu__ ; e Ra 
FRa+RyvtR., * Ryt Ru 
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6.3. Układy asymetryczne (Schmitta) 


6.3.1. Zasada działania 


Multiwibrator monostabilny przedstawiony na rys. 6-9 należy do rodziny 
układów asymetrycznych (Schmitta). W stanie spoczynkowym przewodzi 
tranzystor Ts, a tranzystor Ty jest zatkany. Przewodzenie tranzystora T; 
zostaje wymuszone przez bezpośrednie dołączenie rezystancji Ry do źródła 
napięcia —UBB, które jest często tym samym źródłem co źródło napięcia 
=UGG. 

Przebiegi napięć w układzie przy wyzwoleniu układu dodatnim impul- 
sem doprowadzonym do kolektora tranzystora T; przedstawiono na rys. 6-10. 
Impuls wyzwalający przechodzi na bazę tranzystora T;> i przytyka go, co 
wskutek sprzężenia prądowego na wspólnej rezystancji Re powoduje włą- 


kę 
KE s 2-4 
s 0 
01 A 
H U . B U —U 
I Uer+U, A OEZOZEŁ 
Alen £1 CES 


- mk 
| Uga*Uces deo Rer 


Rys. 6-9. Multiwibrator monostabil- 
ny asymetryczny w układzie 
Schmitta 


XUk2 +UBep 
l 


ty 0 


Rys. 6-10, Przebiegi napięć w 
układzie z rys. 6-9 


czenie tranzystora Ty. Następuje proces regeneracyjnego przerzutu opisany 
przy omawianiu asymetrycznych układów bistabilnych. Tranzystor T; zo- 
staje zatkany, gdyż skok napięcia AUc, na kolektorze tranzystora Ty prze- 
nosi się na bazę tranzystora Ts. Ponowne odetkanie tranzystora T> następuje 
po czasie tw, gdy napięcie na jego bazie, dążąc w procesie ładowania po- 
jemności C, do napięcia asymptotycznego —UBB, osiągnie poziom odetka- 
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nia Ug,+UBEP. Stała czasowa procesu ładowania C, wynosi w przybliżeniu 
RyCby, gdyż rezystancja obwodu ładowania pojemności od strony kolektora 
tranzystora T; jest zwykle mała w porównaniu z Ry. 

Zaletą układów Schmitta jest duża stromość zboczy impulsu wytwarza- 
nego na kolektorze tranzystora Tą. SŚtromość tylnego zbocza impulsu wy- 
twarzanego na kolektorze tranzystora T; jest mała wskutek obciążenia ko- 
lektora dużą pojemnością sprzęgającą Cb. 


6.3.2. Długość impulsu i jego zależność temperaturowa 


Podczas zatkania tranzystora Ty przebieg napięcia na jego bazie można zapi- 
sać w postaci 


w(i) = [u,;(0) — uy(00)] exp ( z a +u,;(00) (6-26) 
RyCh 
Napięcie bazy ub»(0) na początku etapu zatkania można przedstawić 
w postaci sumy napięć (rys. 6-10) 
Upę(0) > —(Up;+Uppp) + AU, 5 Ugo— (Up; ŁUpa) — (UpEprUcEs) 
" (6-27) 


Napięcia Upy, UE, powstają na rezystancji R w czasie przewodzenia 
tranzystorów Ty, T;. Można je wyrazić stosując przybliżoną (dla niezbyt 
głębokiego nasycenia) postać zależności (5-67) 


U py a E (UcETUCcES =— Fo U PE (6-28) 
Napięcie asymptotyczne dla ubz(t) wyznaczą się według zależności (6-18) 
jako 
Upz(90) = — (Upp+ 10, Ry) (6-29) 
Odetkanie tranzystora T; następuje przy napięciu bazy 
U(t,) = — (Up, FUgęp) (6-30) 


Stosując zależności (6-26) do (6-30), otrzymuje się zależność na czas 
trwania impulsu wytwarzanego w układzie z rys. 6-9 


_AUce=Uces) + (Ugp—Ugep)— (UgętUp,) HIco Ry 


t,, = R,C,ln 
$ (Ugg—UBeEp)— Up; +10, Ry 
(6-31) 
Zależność tę można również przedstawić w postaci 
1,,R 
14m —m— ne WU — 
t, = RyCyln Cc. CES (6-31a) 
„ż 1 Rz 
ny z 
Ucc"UcES 
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przy czym: 


PZ BB UIBP sj DE 
Ucc”UCcEs Ucc"Ucks  RtR4 
na Um 
Ucc”UcEs 


Dla zakresu temperatur pokojowych i przy tranzystorach krzemowych 
można zwykle pominąć w (6-31a) człony zależne od prądu IC; stosując 
ponadto przybliżenie 


In r m2 TI 
x+1 


można napisać dla zakresu małych temperatur wzór na tw = two 


1m—n, —n 2(1—n,) 
ty 5 RyCIn —- — —1— 2 Ry, PE 


- (6-31b) 
m —Nny 1+2(m —n,) — na 


Długość impulsu zależy od temperatury za pośrednictwem UBeP, UCES 
ilc,. Analogicznie do (6-20b) można ustalić zależność t, od przyrostów tem- 
peraturowych AUBep, AUCEs i Alco: na podstawie (6-31) 


1-+m —n,—n,—dg—dctdj __ 


t,, = RyCzln > 
© bzĘ m —n;—dg+dy 
21—n.— 
8 ZEE os tma: (6-310) 
1+2(m —n—dg+dy) —ny—dc 
przy czym: 
AU AU NZ: 
dy e —BEP.; dę = —SES; dj z — PB. 
Ucc Ucc Ucc 


Wpływ przyrostu prądu Ice na długość impulsu może być zmniejszony 
przez zastosowanie małych wartości rezystancji Ry, co koniecznie wymaga 
proporcjonalnego zwiększenia wszystkich prądów w układzie. Wpływ Ice 
w praktyce nie jest wcale istotny w przypadku tranzystorów krzemowych. 

W celu zmniejszenia wpływu zmian temperaturowych napięć UBEP 
i UCES należy stosować możliwie duże wartości napięć Ucc i UBB. Posługu- 
jąc się zależnościami (6-31b) i (6-31c) można wyrazić względny przyrost 
temperaturowy czasu tw, jako 


- 4,—t At d 2(d—dz)-d, 
ZW, 2 OB z | ACE oka ka. ] (6-31d) 
1—n; 1--2 (m —n,) —na 


two ty 
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Zależność (6-31) i pochodne od niej mogą być zastosowane również do ukła- 
dów monostabilnych quasi-symetrycznych (przy ny = he = 0) oraz do ukła- 
dów astabilnych. 


6.3.3. Projektowanie układów asymetrycznych 


Projektowanie asymetrycznych multiwibratorów monostabilnych zawiera 
elementy projektowania układów bistabilnych tego typu oraz układów mo- 
nostabilnych quasi-symetrycznych. Podstawą projektowania przy danych 
napięciach zasilania i danym tranzystorze jest obranie napięć Up, i UE2. 
Należy przy tym brać pod uwagę pożądaną wartość skoku napięcia wyj- 
ściowego, który wynosi 


AU gą = Ucc—UEs—UcCES (6-32) 


W celu uzyskania warunków dobrej regeneracji wartość napięcia UE> 
powinna wynosić przeciętnie nie mniej niż 1 V; typowe jego wartości 
są rzędu (0,15...0,3)Ucc. Z tego samego powodu powinno się zakładać duży 
odstęp między napięciami Up; i UE» (UE; © UE»), co przy układzie nasyco- 
nym osiąga się przez wybór rezystancji Re kilkakrotnie większej od Res. 

Zagadnieniem nowym jest dobór rezystancji Ry, Re w obwodzie bazy 
tranzystora Ty. Można je określić na podstawie warunków na zatkanie i na- 
sycenie tranzystora Ty. W celu skutecznego zatkania tranzystora T; powinno 
być spełnione równanie 


Co max SB o PAU 2 TUBEZ (6-33) 
R,R R, LA 


u — 0 — Ip 2 ZU - — - Kp, = Upy PU 
[oe Ry + Rę BF1 R,-+-R» Cc R, + Ra aa F1 Et BEP 


(6-34) 


Przebieg obliczeń jest zilustrowany poniższym przykładem obliczenio- 
wym. 


Przykład 6.2. Zaprojektować multiwibrator monostabilny w układzie Schmit- 
ta, o długość impulsu tw = 2 us, przy zasilaniu z pojedynczego źródła o na- 
pięciu Ucc =10 V. Zastosować krzemowy tranzystor BSX20 typu n-p-n 
o danych: fqą = 40...120, UBEp = 0,85 V, UcEs = 0,25 V (przy IC = 10 mA), 
UBER max = 6 V, Ic, (6590) = 0,6 nA, fi = 500 MHz. 

1. Obiera się napięcia Ugy, UE+s tak, aby nie przekroczyć maksymalnie 
dopuszczalnej wartości napięcia zwrotnego bazy. Przy UEs =3 V i Uk; * 
= 1,5 V największa wartość napięcia na bazie tranzystora Te 


Ujez(0) = Ugc—Up+—Uggp—Ucps = 10—3—0,85—0,25 = 5.9 VX6 V 


Skok napięcia wyjściowego (6-32) 
| AUgę = Ucgę— Ups Ucps = 10—5—0,25 = 6,75 V. 
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2. Oblicza się rezystancje Re, Reg, Ra zakładając ICe = 10 mA: 


U 
Ręse ER. — A — 03 kQ 
la 10 
B= _UccUEas-Ucks _ 6,75. 
BRZ R = e. Ze = 
lcz 0 
Ucc= Up; —U —4.5=2 
Ra = R, -ECZUB_UCES__, 3 10—1,5—0.25 
UE4 15 


== 1,65 kQ 


Poe Vo TOM 10028 zag 
A R„tR, 1,65 0,3 


3. Oblicza się rezystancję R» tak, aby zapewnić nasycenie tranzystora 
"Tę, a mianowicie 


Ry - Ucc—UEs—UBEP foi, 100508 
Ics © min 10 
Obiera się Rp == 22 kQ. 


4. Oblicza się rezystancję-R;, R., zakładając UBEz = 0,2 V i Kr, 21 
oraz pomijając niewielki prąd Icy. Z (6-33) i (6-34) 


40 = 24,6 kQ 


R,< Bomin_ Ugs Ups UBEP—UBEZ „4 _ 3—15—0,85—0,2 


- m4 3,6 kQ 
Kpą 14 5 
Obiera się R, = 3,3 kQ. 
Z kolei 
Up. "Upgp 
R. «Ri BRZOZA gg SOOŻ 2 1 96 KO 


UccZUps-Ugsz  10—3—0,2 


5. Wyznacza się C„ według (6-31c), przyjmując dla temperatury 259C 
jako temperatury odniesienia zerowe wartości dB, dc i dr: 


Ugp—U = 
m == BB__-_BEP__. .10—0,85_ = 0,938 
Ucc—UcEs 10—0,25 


ia FR 03 0,154 
R.tRa 0341,65 
R 
nę = 0 OB — 0,306 


R,tRe 0,3- 0,68 


0,938—0,154 
1,475 

= RCIn-P>"- = RyC; ln 1,88 = 0,63R,C, 
0,785 kr 8 
t .10-% 

c; wo ___2:10 = 145 pF 


0,63R, 0,63 +22 -10 


6. Oblicza się przyrost długości impulsu w temperaturze 509C. Stosuje 
się zależność (6-31d), wyznaczając przyrosty AUBep i AUCES na podstawie 


36* 
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charakterystyk zamieszczonych na rys. 6-1la, b, przy Ic = 10 mA. W zakre- 
sie temperatur 25..50%C: AUBEP =—50 mV, AUCEs = 10 mV, przyrost ICo 

wynosi ok. 0,6 ŁA. Stąd: 

AUpep | _ 0,05 
Ucc 10 


dp 0,005 


Ga _AUcES__ 0,01 _, 0,001 
Ucc 10 


dj = Me Rb _ 0,6:10.22-103 


== 0,001 
fe pz BÓL yy POI WWOOC s 2 g 
twa 1—na 1+2(m —n;)—ns 1—0,306 
_2(1—5)—1 


1073 = —6,3+1073 = —0,630/0 


1-2(0,938— 0,154) —0,306 


0,2 


Ak. h 05 SBM 
50 050 000 150 0200 50 0 7 86 100 180 ©C 290 


Rys. 6-11. Zmiany napięć Ucps i Uppp W funkcji temperatury dla tranzystora BSX20 
firmy Mullard 


7. Pojemność C (rys. 6-9) dobiera się tak, aby stała czasowa r, C była 


większa od czasu przełączania układu, który dla układów nasyconych z tran- 
zystorami o ft 4500 MHz jest rzędu 10 ns, Warunki te spełnia pojemność 
C=2nF. 


6.4. Układy asymetryczne ze sprzężeniem pojemnościowym 
emiterowym 


6.4.1. Zasada działania. Analiza układu 


Multiwibratory ze sprzężeniem pojemnościowym w obwodzie emitera sta- 
nowią ważną klasę układów przełączających: Zaletą ich jest duża stałość 
cieplna oraz doskonały kształt impulsu, wynikający z samej zasady dzia- 
łania tych układów i częściowo ze zwartej ich budowy. Wadą jest skompli- 
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kowana budowa, małe wykorzystanie napięcia zasilającego oraz stwierdzony 
praktycznie stosunkowo znaczny wpływ parametrów impulsu wyzwalającego 
na przebieg wyjściowy. 

Spośród kilku odmian tych układów, nazywanych układami Bowesa, 
najbardziej jest znany układ monostabilny z generatorem prądowym (rys. 
6-12). Może on być zastosowany jako generator krótkich impulsów prosto- 
kątnych, jako układ liniowej podstawy'ezasu oraz jako stabilny układ opóź- 
niający z łatwą regulacją czasów opóźnienia [8 do 12], 


i OzlęR;*legfe ; 
j | 


Rys. 6-12 Multiwibrator ł 
monostabilny ze sprzę- 
żeniem pojemnościowym 


emiterowym Ł 
— 
| i 
2. „Use -azjfeh, 
; 0 tm 
RyS. 6-13, Przebiegi na- s 
pięć w układzie z rys. * lęg -oujlgR 
6-12 


W układzie z rys, 6-12 w stanie spoczynku tranzystor T, jest zatkany, 
tranzystor Tę przewodzi wskutek działanią źródła prądowego Ig. Napięcie 
zasilające Es jest mniejsze od napięcia Ucc, a ponieważ tranzystor Ty prze- 


wodzi bez nasycenia, na jego bazie i kolektorze panują w stanie spoczynku 
napięcia: 


uj(0) = —E,+A—a4) Tę RS Icy Ic) Ry (6-35) 
1440) ci —Ucct%Ip R.+SsłCoe R. ; (6-36) 


przy czym Sq, ŃSce — współczynniki stabilizacji cieplnej prądu kolektora 
tranzystorów Ty i Ty. j 


Jeżeli przyjmie się, że źródło IE jest dostatecznie dobrym źródłem prą- 
dowym, to Scę 1. Gdy rezystancja R w obwodzie bazy tranzystora T;, jest 


565 


dostatecznie mała, można również przyjąć, że Sc, *£ 1 — zwłaszcza, jeżeli 
weźmie się pod uwagę dużą rezystancję nieprzewodzącej diody D w obwo- 
dzie emitera. $ 

Podstawiając więc Sc, = Sc F1 oraz uwzględniając dodatkowo fakt, 
że przy jednakowym typie tranzystorów ICy = ICęz Uzyskuje się przybliżone 
wyrażenia: 


Upę(0) 2 —EJ+(1—09) Ip R, (6-35a) 
U,z(0) sż —Ucc+a; Ip R,+IcR, (6-36a) 


Stan równowagi układu zostaje naruszony w chwili doprowadzenia 
ujemnego impulsu wyzwalania do bazy tranzystora T;, który zostaje wpro- 
wadzony w stan przewodzenia. Wtedy napięcie na kolektorze tranzystora T; 
wzrasta, zatykając tranzystor Tę. Część prądu Ig zostaje skierowana przez 
pojemność C do emitera tranzystora T;, podtrzymując i potęgując jego prze- 
wodzenie. Proces ten ma charakter regeneracyjny i powoduje przerzucenie 
układu do stanu równowagi chwilowej, podczas której tranzystor T; prze- 
wodzi cały prąd Ip, a tranzystor T+ jest zatkany. Dioda D w tym czasie jest 
silnie zatkana, gdyż na emiterze tranzystora T, panuje dodatnie napięcie 


u(0*) = Ugp+1—a,)IpR—1,R =Upzp+1—0,)I5R (6-37) 
przy czym: UgB — napięcie emiter-baza tranzystora przewodzącego. 
Po przerzucie napięcia bazy i kolektora tranzystora Tę ustalają się od- 
powiednio na poziomach (rys. 6-13): 
u,(0*) = —E,+a, IĘR, (6-38) 
u,(0*) = —Ucc+Ic R. (6-39) 
Stan równowagi chwilowej układu trwa do chwili, w której tranzystor 
Tę ponownie zacznie przewodzić wskutek zrównania się napięcia na emi- 
terze z napięciem na bazie. Przebieg napięcia na emiterze tranzystora T> 
jest określony procesem ładowania pojemności C prądem Ig i może być opi- 
sany zależnością 


Ip 


Ip 
Ut) = u,(0)+u,,(0*)-+ —Ę- t = —E,+O-a,)IpR;+A—a)IpR+2Upp+t s t 


(6-40) 
wyprowadzoną przy założeniu, że napięcie uc(0) na pojemności C w stanie 
spoczynku różni się od napięcia ub+(0) o wartość UgB oraz że w stanie prze- 
rzutu napięcie na pojemności nie ulega zmianie. 

Czas tw, w ciągu którego tranzystor T+ jest zatkany, można w przybli- 
żeniu wyznaczyć przez porównanie prawych stron zależności (6-38) i (6-40) 


2u 2U5z | 
t,=C | +6,—1) Ry— (1—a,) R— > | eC (e.- Hg) (6-41) 
E 


Iloczyn CRg określa zwykle główną wartość czasu ty. 
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Po odetkaniu tranzystora Ty część prądu Ig zostaje skierowana do niego, 
wskutek czego napięcie na kolektorze tranzystora IT; staje się bardziej ujem- 
ne, potęgując stan przewodzenia tranzystora I». Powstaje powrotny przerzut, 
zmierzający do zatkania tranzystora T, i odetkania tranzystora T;. Bezpo- 
średnio po przerzucie następuje rozładowanie pojemności C przez diodę D 
i przewodzący emiter tranzystora Ty. 

Prąd rozładowania ma przebieg wykładniczy ze stałą czasową wyno- 
szącą w przybliżeniu C (Ra+Rp+ 54.) . Wartość szczytowa Alp prądu roz- 


ba 


ładowania jest określona przyrostem napięcia na pojemności o wartość 
IgRg, jaki odpowiada przyrostowi ładunku na pojemność o wartości Ipty ż 
m IpCRg, oraz rezystancją obwodu rozładowania, tj. 


R, 
AE = IE Rą+ RJd—2,) 2 
przy czym Rz — suma rezystancji Rag i rezystancji zastępczej Rp diody D. 

Wzór (6-42) jest wyprowadzony przy założeniu, że tranzystor Tą nie 
ulega nasyceniu w czasie rozładowania pojemności. Przez zmniejszenie re- 
zystancji Rd można uzyskać skrócenie czasu rozładowania, lecz znaczne 
zmniejszenie tej rezystancji może spowodować zwiększenie ogólnego czasu 
ustalania się napięć w układzie wskutek zjawiska przeciągania prądu towa- 
rzyszącego nasyceniu tranzystora T's. 

Występujący w idealizowanym układzie generator prądowy może być 
zastąpiony dodatkowym tranzystorem zasiłanym z pomocniczej baterii (rys. 
6-14). Takie rozwiązanie jest lepsze niż np. stosowanie dużej rezystancji 
i baterii o dużym napięciu, gdyż impedancja wyjściowa tranzystora T; jest 
bardzo duża, a napięcie UpE może być stosunkowo niewielkie. 


*Ugg 7 


Rys. 6-14. Zastosowanie tranzystora T. w układzie OB 
jako źródła prądowego 


Przedstawiony układ może być wykorzystany jako generator krótkich 
impulsów, o długości regulowanej za pomocą rezystancji Rg i pojemności C, 
bądź też jako układ podstawy czasu. Ponieważ tranzystory pracują bez na- 
sycenia, a kolektor tranzystora Tz nie jest obciążony obwodem wewnętrznego 
sprzężenia zwrotnego, stromość zboczy impulsów napięcia uzyskiwanych 
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na kolektorze tranzystora [+ może być bardzo duża, przy czym czasy na- | 
rastania i czas opadania mogą być do siebie zbliżone. Amplituda impulsu 
jest niezależna od rezystancji Rg i od temperatury. 


6.4.2. Zależność temperaturowa długości impulsu 


Zależność długości impulsu od temperatury może być w sposób przybliżony 
określona na podstawie uproszczonego wzoru (6-41) 


t, £C (R;— R.) (6-41a) 
przy czym rezystancja zastępcza 


— 2UEB 


Ry = (6-43) 


IĘ 


zależy od temperatury poprzez napięcie UEB. 

Wartość rezystancji Rg powinna być większa od wartości R.g,. Długość 
impulsu ulega zwiększeniu przy wzroście temperatury, ze względu na 
zmniejszanie się napięcia UgB, jednak względne zmiany długości impulsu 
są mniejsze przy większych wartościach Ry. Z tego względu należy dążyć 
do stosowania możliwie dużych rezystancji Ry. 

Aby móc obliczyć wartość bezwzględną temperaturowej zmiany długo- 
ści impulsu, należy oprócz zmienności napięcia Ugp uwzględnić dodatkowo 
przesunięcie temperaturowe punktu odcięcia charakterystyki tranzystora T>, 
które zostało pominięte przy wyznaczaniu zależności (6-41), Ze wzrostem 
temperatury punkt odcięcia charakterystyki przesuwa się w stronę bardziej 
dodatnich napięć bazy, wskutek czego odetkanie tranzystora T+ następuje 
wcześniej i impuls skraca się. Ponieważ przesunięcie punktu odcięcia cha- 
rakterystyki i zmiany napięcia UEB są w przybliżeniu jednakowe, wpływ 
tych wielkości związanych z tranzystorem Tz wzajemnie się kompensuje. 
Zależność temperaturowa długości impulsu wynika więc jedynie ze zmien- 
ności temperaturowej napięcia UEB złącza emiterowego tranzystora Ty, 
w związku z czym zmiana długości impulsu 


1 AUEB 

At, = — — CAR = —C rb (6-44) 

Wpływ prądu IC, na długość impulsu może być zaobserwowany jedynie 

przy najwyższych temperaturach pracy, ze względu na wykładniczą zależ- 

ność od temperatury. Wpływ ten wyraża się skróceniem impulsu wraz ze 
wzrostem temperatury, 


6.4.3. Projektowanie układu 


Można ustalić obecnie zależności, jakie powinny być wzięte pod uwagę przy 
projektowaniu układu, a w szczególności układu nienasyconego z regulacją 
długości impulsu za pomocą rezystancji Rg. 
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W stanie spoczynku tranzystor T; powinien przewodzić bez nasycenia, 
przy czym, aby w czasie rozładowania pojemności C tranzystor ten nie uległ 
nasyceniu, na jego kolektorze powinien być w stosunku do bazy pewien 
zapas napięcia, który wyrazi się jako pewna wielokrotność napięcia wyjścio- 
wego. Napięcia na bazie i kolektorze tranzystora T> powinny więc w naj- 
bardziej niekorzystnym przypadku (Rg = 0) spełniać warunek 


—Uccti+m)AUC< -E, (6-45) 


Wybór napięcia Eg jest związany z przewidywanym zakresem regulacji 
długości impulsu. Przy stosowaniu największej wartości Rg, w celu uzyska- 
nia największej wartości tw, tranzystor T; nie powinien ulegać nasyceniu 
w czasie przewodzenia, tzn. powinien być spełniony warunek 

—Eyta, Ip Raz € JT UcestU—2)IpR—Ic,R—Ucps (6-46) 
przy czym UCES — napięcie szczątkowe kolektora na granicy nasycenia tran- 
zystora Ty. 

Określając z tego warunku Rg max Uzyskuje się ze wzoru (6-41a) 


Ig 

Należy zaznaczyć, że można stosować wartości Rg większe niż Rg max, 
jednak tranzystor Ty ulega wówczas nasyceniu w czasie przewodzenia, a za- 
leżność tw(Rg) tworzy na wykresie linię łamaną. Rezystancja Rg jest rów- 
nież ograniczona od dołu, przy małych bowiem jej wartościach ulegają po- 
gorszeniu warunki regeneracji. 

Zależność £t„(Rg) przy długościach impulsu porównywalnych z czasem 
narastania czoła impulsu jest wyraźnie nieliniowa. Przyczyną tego jest czę- 
ściowe rozładowanie się pojemności sprzęgającej przez niezupełnie jeszcze 
ustalone po przerzucie impedancje własne tranzystorą Ts. Przy małych war- 
tościach tw następuje więc dodatkowe wydłużenie impulsu. Zakładając, że 
czas narastania czołą impulsu jest kilkakrotnie mniejszy od czasu tw min 
(wymaga to stosowania tranzystorów o dostatecznie dużej częstotliwości 
granicznej fi), można wyznaczyć, praktycznie biorąc, najmniejszą rezystancję 
Rg jako podwójną wartość Rey. 

Najmniejsza wartość długości impulsu zgodnie ze wzorami (6-41a) i (6-43) 
wynosi w tym przypadku 


E,—U 
tw max 7 C(Ry mac) ze( EU ZO -2, (6-47a) 


ZUp 
tw min F CRg = — EBC (6-47b) 
IĘ 
Stosunek najdłuższej do najkrótszej długości impulsu wynosi więc 
t E -U 
„-wmax_ _, 8 CES _y (6-48) 
tw min 2UpB 


i jest w przybliżeniu proporcjonalny do siły elektromotorycznej Eg, a więc 
przez dobór Eg określa się w praktyce zakres regulacji długości impulsu przy 
danym typie tranzystora. 
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Charakterystyczną cechą multiwibratorów z pojemnościowym sprzęże- 
niem emiterowym jest duża wartość pojemności sprzęgającej C, znacznie 
większa niż np. w układach quasi-symetrycznych. Wynika to z umieszcze- 
nia tej pojemności w obwodach emiterów, gdzie prądy są znacznie większe 
niż w obwodach baz, przy tych samych w przybliżeniu zmianach napięcia. 

Większe wartości pojemności są przy krótkich impulsach korzystne, gdyż 
łatwiej jest utrzymać należyty odstęp od niekontrolowanych pojemności 
rozproszonych układu, co z jednej strony umożliwia dobre określenie dłu- 
gości impulsu, a z drugiej zapewnia dobre warunki regeneracji. Przy dłu- 
gich impulsach wymagane pojemności stają się jednak zbyt wielkie, a wów- 
czas korzystniej jest stosować inne układy monostabilne. 

Przy projektowaniu układu należy przyjąć taką wartość prądu I. i re- 
zystancji Re, aby uzyskać najmniejszy możliwy czas przełączania układu. 
Optymalna wartość Re 


0,5 
R. Z ——— 6-49) 
AC="O ( 
Czas przełączania układu można wyznaczyć w przybliżeniu zależnością 
t, = D_ (6-50) 
f 


przy czym D= 1..5 dla tranzystorów dryftowych o wartości f, zawartej 
w granicach 50...500 MHz. 

Obliczając wartości Re przy znanej wartości AUc można wyznaczyć prąd 
Ig oraz rezystancję Rg, natomiast określenie rezystancji Rą wymaga usta- 
lenia warunków rozładowania pojemności C. Aby w czasie tego rozłado- 
wania tranzystor T> nie uległ nasyceniu, powinien być spełniony warunek 


—UgcTa(Ip-+AIp) R. < —EyrA— a) (Ip--AIp) R; (6-51) 
Warunek ten za pomocą zależności (6-42) i (6-45) można przekształcić 
w postać 
> BR. 1 BR, 
Rą> R, | — = —— — —— | as R, — 7 (6-52) 
$ ( mó,R.+"Ry  B, $ mf, R.+Ry 


Jeżeli określa się czas biernego rozładowania ty pojemności C jako pewną 
wielokrotność stałej czasowej rozładowania 


t, = KC[Rq+R;(1—a,)] (6-53) 


to z zależności (6-52) oraz z przybliżonej równości tw 2 CRg uzyskuje się 
warunek na wartość m 


t, R t, 
m2 K—- — ——2— ZK (6-54) 
tę B, R. tę 


Wartość rezystancji R należy ustalić tak, aby zapewnić współczynnik 
Sa bliski jedności, tj. 


R<Ry (6-55) 
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Warunek ten może być złagodzony ze względu na ga rezystancję diody D 
w stanie spoczynku układu. 

Przeprowadzone rozważania są zilustrowane poniższym SKYE ob- 
liczeniowym. 


Przykład 6.3, Obliczyć multiwibrator monostabilny w układzie z rys. 6-14 
przy danych: Ucc =14 V, UgEE=8 V, AUĘ=S5 V, ty max = 1,5 HS, tw min = 
== 0,3 Hs, tb K5 tw (czas tu jest określony jako czas dziesięciokrotnego 
zmniejszania i nadwyżki napięcia na pojemności C, tj. K=2,3). Obliczenia 
przeprowadza się dla tranzystorów typu ASZ21, 

Poniewąż napięcie przebicią złącza emiter-baza wynosi dla tych tran- 
zystorów około 2,5 V, w obwody emiterów należy dodatkowo włączyć diody 
zabezpieczające. 

1. Wyznacza się wartość m według (6-54) dla najbardziej niekorzystnego 
przypadku (Rg = 0) 


t, 
M2 KR =23-1- = 0,46 
ty 5 
Przyjmuje się m = 0,5 

2. Oblicza się Eg z równania (6-45) 


E, =Ucc-(1+m)AU, = 14—(1-0.5)5 = 6,5 V 


3. Przyjmuje się wartość Re = 0,68 kQ, przy której 


po We 5 

EO aeRc 0,98-0,68 

Moc rozpraszana w stanie spoczynkowym w tranzystorze T, wynosi 
P.=(U_„—E gl z (14—6,5)7,5=56 mW < P. „„x=60 mW. 


4. Czas narastania może być wyznaczony w przybliżeniu według (6-50) 
3 3 


tp ej 8 A 0 10 ns 


j, 300-108 


= 7,5 mA < Ig, =50 mA 


5. Przyjmując, że suma napięcia emiter-baza w tranzystorze typu ASZ21 
i napięcia diody zabezpieczającej przy przewodzeniu prądu Ig = 7,5 mA wy- 
nosi ok, 0,5 V oraz że wartość UCES również wynosi ok. 0,5 V, uzyskuje się 


tw max _Ey—Ucts fóż 6,5— 0,5 1-5 
tw min 2ZUĘpB 2-0,5 


Uzyskana wartość odpowiada Ściśle warunkom zadania; jeżeli przy 
obliczeniach uzyskuje się stosunek tw max/tw min mniejszy od założonego, to 
należy dążyć do takiej zmiany założeń, aby uzyskać większą wartość Eg. 
Należy dodać, że przy stosowaniu tranzystorów nie wymagających dodatko- 
wej diody zabezpieczającej, stosunek ten jest korzystniejszy ze względu na 
małą wartość UEB. 


6. Oblicza się wartość Rg min = 2Rg, według (6-43) i wartość Rgmax WY- 
stępującą w zależności (6-47a): 


4-05 


Ry min = ZRyę = a> 265 Q 
E4—UCES 6,5 — 0,5 
Ry mak SE 2 2 800 Q 
SME Ig 7,5 « 10-73 
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7. Oblicza się pojemność C według (6-41a) 
c ty max Zs 1,5:103 


; = 2,25 nF 
Ry max Rgo (0,8—0,13) 10: 
8. Wyznacza się rezystancję Rg z uproszczonej zależności (6-52) 
R -108 
R; > — gmax _, _0,8*10 = 16 kQ 
m 0,5 


9. Przyjmuje się wartość R = 680 Q, która jest dostatecznie małą w po- 
równaniu z sumą rezystancji Rd i rezystancji diody D w stanie spoczynku. 

10. Oblicza się względny przyrost długości impulsu przy wzroście tem- 
peratury, przyjmując, że zmiana sumy napięć emiter-baza tranzystora typu 
ASZ21 i diody typu DOG101 wynosi odpowiednio (2,3+ 1,0) - 10—3 V/9C 


tw c 2,25 - 1073 
| = 3,8-1073—— = 3,3108 -— sa (),97 nsjC 
AT 'A 7,5 « 10-3 j 


11. Oblicza się rezystancję RE dla przypadku a; = 0,98 i UBEs = 0,25 V 


z A;(UpĘ— Ups) __0,98(8—0,25) 
E 


=10 kQ 
Ig 7,5 - 1073 > 


Układ zbudowany przy wykorzystaniu powyższych obliczeń podano na 
rys. 6-15. Stwierdzono lepszą niż 5-procentową zgodność zakresu regulacji 
długości impulsu z założeniami. Czas przełączania układu wynosi ok. 1 ns 
i może być zmniejszony przez dodatkową polaryzację tranzystora T, w kie- 
runku przewodzenia; uzyskuje się przy tym również znaczne zwiększenie 
czułości wyzwalania układu. 

W układzie zastosowano dodatkowy obwód wejściowy, w celu zmniej- 
szenia oddziaływania generatora wyzwalającego. Zależność długości impulsu 
od temperatury jest w przybliżeniu liniowa, przy czym maksymalny przyrost 
długości impulsu w zakresie temperatur 10...80%C wynosi 55 ns. 

W układzie zastosowano ponadto dodatkową rezystancję 100 Q w celu 
uniknięcia szkodliwego wpływu pojemności kolektorowej tranzystora Tzg 
na pracę układu. 


200pF 


Rys. 6-15. Układ multiwibratora monosta- 

bilnego ze sprzężeniem pojemnościowym 

emiterowym, zaprojektowany w przykła- 
dzie 6.3 
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6.4.1. Modyfikacje układowe 


W układzie z rys. 6-15 pewną niedogodnością jest konieczność stosowania 
dodatkowej baterii Ugp. Można zastosować zasilanie tranzystora T; w ukła- 
dzie o wspólnym emiterze, dołączając jego bazę do baterii Ucc przez odpo- 
wiednio zwiększoną rezystancję. Stałość temperaturowa długości impulsu 
jest w tym przypadku równie dobra jak przy zasilaniu w układzie o wspól- 
nej bazie. 

W przypadku gdy jest niezbędne usunięcie tej części przebiegu napię- 
cia na kolektorze tranzystora Ty, która wynika z rozładowania pojemności 
C, można zastosować układ zmodyfikowany (rys. 6-16a). Użycie dodatko- 
wego tranzystora Ty oraz przyłączenie diody D do źródła prądowego Ip po- 
woduje, że prąd rozładowania jest również ustalony. Wskutek tego napięcie 
na pojemności zmienia się liniowo, a napięcie na kolektorze tranzystora 7; 
w czasie rozładowania pojemności ma kształt impulsu prostokątnego o am- 
plitudzie wynikającej z niezrównoważenia prądu spoczynkowego i prądu 
rozładowania (AU, = (1—a4)IgR.). Wysokość tego impulsu jest więc w przy- 
bliżeniu 8, razy mniejsza od impulsu zasadniczego na kolektorze. Czas po- 
wrotu (czas rozładowania pojemności) jest zbliżony do czasu trwania impulsu 
(rys. 6-16b), tzn. czas martwy układu jest zbliżony do czasu tw. 


t 
s 


Rys. 6-16. Modyfikacja umożliwiająca ustalenie prądu rozładowania pojemności: 
a) układ podstawowy; b) przebiegi napięciowe 


Układ multiwibratora z ustalonym prądem rozładowania pojemności 
przedstawiono na rys. 6-17, Układ służy do wytwarzanią impulsów prosto- 
kątnych o regulowanej skokowo długości 0,1...100 is zą pomocą kompletu 
przełączanych pojemności. Czas trwania zboczy impulsów wynosi ok. 15 ns, 
częstotliwość maksymalna powtarzania na zakresach 0,1 is i 0,2 ts — ok. 
1 MHz. Potencjometr 1 kQ służy do dokładnego ustalania rezystancji Rg, 
potencjometr 10 kQ służy do ustalania amplitudy. 

Nieco inny sposób rozładowania pojemności zastosowano w układzie 
przeznaczonym do wytwarzania standardowych impulsów o długości 2,5 Hs 
z ograniczeniem częstotliwości maksymalnej powtarzania do 100 kHz f13] 
(rys. 6-18), Rózładowanie następuje przez diodę OA90 i rezystancję 2,2 kQ 
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R, 500R roz 
(042206 
0686 4 
+13 
+P—0+/2,7V 
0A90 
|2,2k52] [Jezke 
LL LD 
S+2V gad lzy 
Rys. 6-17. Przykład realizacji układu Rys. 6-18. Multiwibrator monostabilny z 
z rys. 6-16 ograniczaniem maksymalnej częstotliwo- 


ści powtarzania 


w czasie ok. 2,5 us, Do ograniczenia częstotliwości powtarzanią służą tran- 
zystory pomocnicze Ty i Ty. W stanie spoczynkowym tranzystor Tz trochę 
przewodzi, gdyż prąd ze źródła —250 V doprowadzony do emitera przez 
rezystancję 82 kQ jest większy od prądu kolektora tranzystora T, dopro- 
wądzonego przez tranzystor Ty. Potencjał emitera tranzystora T; jest utrzy- 
many na poziomie —14 V. W czasie trwania impulsu prąd kolektora tranzy- 
storów Ty i Ty jest duży (ok. 10 mA), wskutek czego tranzystor T; zatyka 
się, a pojemność 1,8 nF liniowo się rozładowuje. Po zakończeniu impulsu 
pojemność ta jest ponownie ładowana ze źródła —250 V aż do chwili, w któ- 
rej tranzystor T; zacznie znów przewodzić. Czas ładowania jest 3 razy dłuż- 
szy od czasu rozładowania, co przy długości impulsu 2,5 us daje łączny czas 
błokady wejścia układu 10 ns. Dodatni sygnał blokujący wejście powstaje 
na kolektorze tranzystora T; w czasie jego zatkania, przy czym wartość 
sygnału blokującego zależy od zmiennej rezystancji R, w obwodzie bazy 
tranzystora Ty. Zmieniając R, uzyskuje się stan od maksymalnego zatkania 
układu przy R, =0 do generacji samowzbudnej z częstotliwością 100 kHz, 
która może być adiustowana za pomocą rezystancji Ra w obwodzie kolektora 
tranzystora Ty. 

Zamiast źródła prądowego w układach multiwibratorów z pojemnościo- 
wym sprzężeniem emiterowym mogą być zastosowane duże rezystancje Re 
(rys. 6-19a). Prąd ładowania pojemności C w czasie trwania impulsu nie jest 
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Rys. 6-19. Wersja uproszczona układu monostabilnego ze sprzężeniem pojemnościo- 
wym emiterowym, polegająca na zastosowaniu rezystancji R, (a) oraz przebiegi 
napięciowe (b) 


w takim układzie stały, w związku z czym napięcia Ubg, tee I Weg SĄ WYrA- 
żone odcinkami krzywej wykładniczej (rys. 6-19b). Długość impulsu wyzna- 
cza się w chwili zrównania napięć ubą i Wes; W przybliżeniu czas £„ można 
określić zależnością [12] 


twe R,Cin (+ m) i (6-56) 
Re 
Stała czasowa z; ustalania się przebiegów po zakończeniu impulsu przy 
Re > (1—ag)Rg, wynosi w przybliżeniu 
Tą FE [Rg+Ryg(1—0.)] [e (6-57) 


Na rysunku 6-20 przedstawiono układ multiwibratora monostabilnego 
zrealizowany z zastosowaniem rezystancji emiterowej. Czas przełączania 


Rys. 6-20. Przykład realizacji układu z rys. 6-19 


układu wynosi ok. 10 ns, Szerokość impulsu może być zmieniana za pomocą 
potencjometru w granicach 50...200 ns. Przyrost temperaturowy długości 
impulsu wynosi ok, 0,11 ns/?C. 


6.5. Układy z zewnętrzną pętlą opóźnienia 


6.5.1. Zasada działania 


Jedną z podstawowych wad układów monostabilnych przedstawionych w po- 
przednich częściach rozdziału jest ich duży czas martwy oraz trudności zwią- 
zane z regulacją długości impulsu. Wady tej nie mają układy złożone, w któ- 
rych funkcja kształtowania zboczy impulsu została oddzielona od funkcji 
określania długości impulsu. Przedstawicielami tej rodziny układów mono- 
stabilnych są układy z zewnętrzną pętlą opóźnienia [14], których zasadę 
działania przedstawiono na rys. 6-21. 

Impulsy wyjściowe są w tym układzie wytwarzane przez przerzutnik 
bistabilny o małym czasie martwym. Pod wpływem impulsu wejściowego 
przerzutnik zmienia stan, przy czym do układu opóźniającego zostaje wpro- 
wadzony odpowiedni sygnał. Po upływie pewnego czasu ta charakteryzują- 
cego układ opóźniający na drugim wejściu przerzutnika pojawia się sygnał 
wyzwalający, w wyniku czego następuje przerzut do stanu pierwotnego. 

Opóźnienie może być realizowane w różny sposób. Na rys. 6-22 przed- 
stawiono układ, w którym opóźnienie sygnału z wyjścia przerzutnika 
z tranzystorami T;, T» następuje w układzie stanowiącym połączenie układu 
ładowania pojemności z układem przesuwnika napięcia i dyskryminatora 
poziomu, którym jest samo wejście przerzutnika z diodą D;. W stanie spo- 
czynkowym przewodzi tranzystor T; a tranzystor T; jest zatkany, w związku 
z czym tranzystor kluczujący T; jest w stanie nasycenia, zwierając pojem- 
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Rys. 6-21. Schemat blokowy 
układu monostabilnego z = 
zewnętrzną pętlą opóźnie- Rys. 6-22. Przykład realizacji układu monostabilne- 
nia go z zewnętrzną pętlą opóźnienia 
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ność C. Tranzystor T; w stanie nasycenia absorbuje prąd płynący przez re- 
zystor R oraz mały prąd bazy tranzystora T,, pracującego w połączeniu 
wtórnikowym. Zastosowanie wtórnika ma na celu przede wszystkim prze- 
sunięcie poziomu napięcia w punkcie A w stosunku do poziomu napięcia 
na pojemności C, a ponadto zrealizowanie dużej rezystancji wejściowej ukła- 
du obciążającego. 

Dodatni impuls wyzwalający wprowadzony na bazę tranzystora Ts po- 
woduje przerzut, dzięki czemu tranzystor T; zostaje zatkany i rozpoczyna 
się ładowanie pojemności € prądem płynącym przez rezystor R. Narastaniu 
napięcia bazy tranzystora Ty towarzyszą proporcjonalnę zmiany napięcia 
w punkcie A. Gdy napięcie w punkcie A przekroczy poziom powodujący 
przewodzenie diody D, i złącza emiterowego tranzystora T,, przerzutnik po- 
nownie zmienia stan. Tranzystor Tz3 zostaje ponownie włączony i dużym 
prądem rozładowuje szybko pojemność C. 


we 


b) Ue3,Ub4 
Ugaftw) 
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Rys. 6-24. Klucz rozładowujący: a) 
układ z opornikiem ograniczającym; 
b) przebiegi napięciowe przy rozłado- 
Rys. 6-23. Przebiegi napięć w układzie waniu pojemności bez nasycenia 

z rys. 6-22 wstępnego tranzystora kluczującego 


Przebiegi napięciowe w układzie są przedstawione na rys. 6-23. Napię- 
cie na bazie tranzystora T, zmienia się wykładniczo, dążąc od wartości po- 
czątkowej u,(0) = UcEes do wartości asymptotycznej uy(00), określonej nastę- 
pująco: 

2 
s „BAR, FR) — (Up >U ppp) Ro... BŁUK 
R+84R,+R,) R+HP,(R;+R,) 
(6-58) 


U, (90) = Uk 


37 Półprzewodnikowe układy BYKA 


Stałą czasową r wykładniczego narastania napięcia można wyznaczyć na- 

stępująco: 

r = z x RC == RC (6-59) 
R+f,(R;+R,) 

Przybliżenia są słuszne wówczas, gdy 8,(R;+R,) > R. 

Napięcie w punkcie A zmienia się z tą samą stałą czasową co napięcie 
ub, jednak zmiany te są mniejsze, gdyż przesuwnik napięcia złożony z re- 
zystorów Rz, R, dokonuje jednocześnie podziału zmian napięcia wejściowego 
wtórnika. Charakterystyczne poziomy — początkowy u,+1(0) i asymptotyczny 
U 1(90) — mogą być określone następująco: 


U4/0) = Wgs— Up gą, — UpĘ” (6-60) 
U4(90) = (Ug—Uppęp) g207 R ŚRI eZ + 46:60) 
| R+BAR,+R,) R+B(R,+R,) 
W przybliżeniu, przy f,(R;+ Ry) ?* R oraz $,Rz > R 
4 R, 
ufec) = (Uk Ugep) pp, "UEECR NR: (6-61a) 


Poziom u4(tw ),przy którym następuje przerzut, jest równy sumie napięć 
progowych diody i tranzystora 


Uy(t) = Up PU pp z 2Upyp (6-62) 


Korzystając z zależności (6-60), (6-61a), (6-62), na podstawie zależności 
(6-1) wyznacza się długość impulsu t, wytwarzanego w układzie 


ty == rln 


na PZ iz: (6-63) 
R; R. U 
Uk=Ukp" R. Ugep (312g, 


4 


(6-63a) 


Czas martwy układu zależy głównie od szybkości rozładowania pojem- 
ności C€ po zakończeniu impulsu, gdyż własny czas bierny zastosowanego 
przerzutnika jest zwykle mały. Czas rozładowania pojemności może być 
skrócony przez zwiększenie dostarczanego z przerzutnika prądu bazy tran- 
zystora kluczującego T;, który powinien dysponować dużą dopuszczalną 
wartością prądu kolektora w impulsie ICM Oraz dużą szybkością działania. 

Ponieważ szybkie tranzystory mają zwykle stosunkowo małą wartość 
dcpuszczalnego prądu ICM, stosuje się często w obwodzie kolektora tranzy- 


378 


stora rozładowującego rezystor Rd ograniczający prąd rozładowania i zmniej- 
szający straty mocy w kolektorze (rys. 6-24a). Orientacyjną wartość rezy- 
stancji Ry rezystora ograniczającego można wyznaczyć z zależności 


Ryc w UCES, (6-64) 
ICM 

Przy zastosowaniu rezystancji Rag o wartości określonej zgodnie z (6-64) 
przy dostatecznie silnym sterowaniu tranzystor rozładowujący wchodzi od 
razu w nasycenie. Przyjmując, że efektywny czas rozładowania pojemności 


określa czas martwy układu tm, uzyskuje się zależność 
; " t, 4 4,6R,C (6-65) 


W .przypadku zbyt małych rezystancji Rg lub zbyt małego prądu bazy 
tranzystor rozładowujący nie nasyca się od razu i w procesie rozładowania 
występują dwie fazy, przedstawione na rys. 6-24b. W pierwszej fazie zmiany 
napięcia na pojemności i kolektorze są liniowe i przebiegi Ucz i Uubą są rów- 
noległe, z przesunięciem o wartość spadku napięcia na rezystorze ograni- 
czającym IęcgRd. W drugiej fazie, gdy tranzystor rozładowujący nasyci się, 
napięcie na pojemności wykładniczo zanika ze stałą czasową RaC. 

Zaletą układu jest praktycznie liniowa zależność długości impulsu tiv 
od rezystancji R, co umożliwia dogodną regulację. Zamiast rezystancji R 
może być zastosowany dodatkowy tranzystor w układzie źródła prądu sta- 
łego, nie jest to jednak w ogólnym przypadku konieczne. Należy dodać, że 
zależność t„(R) jest liniowa jedynie przy zachowaniu warunku f,R, * R. 

Długość impulsu może być również regulowana w układzie potencjo- 
metrycznym przez zmianę stosunku rezystancji Ry, Ry co umożliwią m.in. 
regulację długości impulsu z zastosowaniem tzw. mnożnika regulacji. 


6.5.2. Projektowanie układu i jego modyfikacje 


Przy projektowaniu układu należy dążyć do zastosowania pojemności C 
dostatecznie dużej w porównaniu z wartościami rozproszonych pojemności 
montażu i pojemności własnych tranzystorów. Jeżeli jednak wartość obli- 
czona pojemności jest zbyt duża, można ją zmniejszyć przez odpowiednie 
zmniejszenie prądu ładowania, tj. przez zwiększenie rezystancji R, Przy 
doborze pojemności C można również zmieniać stosunek rezystancji R;, Ry, 
tzn. możliwa jest wymiana wartości pojemności C i stosunku Ry/Ry. Wymia- 
nie tej odpowiada zmiana amplitudy napięcia na pojemności C; z tego wzglę- 
du dobór stosunku R;/R, jest ograniczony, jeżeli wartości napięć zasilają- 
cych Uk i Uge są zadane. 

Ponieważ przyrost napięcia na pojemności C nie może być większy od 
wartości Uk, do odetkania diody D; i spowodowania przerzutu układu bi- 
stabilnego jest wymagane zrealizowanie stosunku rezystancji określonego 
warunkiem 


c PRZSOBÓB" 2 SUK 
R, UpgE 2UBEP UEE 


(6-66) 
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Dobór stosunku rezystancji Rz, R, jest również związany z zagadnieniem 
wrażliwości długości impulsu na ewentualne zmiany wartości rezystancji 
R,, R, oraz napięcia UBEP, w granicach tolerancji i zmian temperaturowych. 

Aby zmiany długości impulsu od zmian rezystancji Ry, R, i zmian napię- 
cia UBep były małe, korzystne jest, aby przyrosty napięcia na pojemności C 
i w punkcie A były stosunkowo duże w porównaniu z przyrostami asympto- 
tycznie możliwymi, np. aby przyrosty te były zbliżone do wartości 0,5 Uk. 
Odpowiada to wymaganiom, aby wartość logarytmowana w zależności (6-63) 
była wyraźnie większa od 1 i możliwie mało zależała od wartości UBeP. 
W związku z tym na podstawie analizy zależności (6-63a) można zalecić 
orientacyjny dobór stosunku rezystancji Rs, R, według szacunkowych wa- 
runków: 


R, 
8. (6-67) 
Ry 2 

R U, 

8. 4(0,25...0,5) —- (6-68) 

R, UEE 


W celu zmniejszenia mocy strat we wtórniku emiterowym można zalecić 
zastosowanie odrębnego i obniżonego napięcia zasilającego obwodu kolek- 
tora tranzystora Tą. Napięcie to nie może być jednak mniejsze od maksymal- 
nej wartości napięcia na bazie up(tu max), ze względu na możliwość nasyce- 
nia tranzystora. 


S—Ugg Rys. 6-25. Zastosowanie diody Zenera w przesuwniku napięcia 


Układ może być ulepszony przez zastosowanie w przesuwniku napięcia 
diody Zenera zamiast rezystora R; (rys. 6-25). Mała rezystancja przyrostowa 
diody Zenera powoduje, że stłumienie przebiegu w punkcie A w stosunku 
do przebiegu na pojemności, jest znikome, co korzystnie wpływa na właści- 
wości układu. Przy spełnieniu warunku dużej rezystancji wejściowej wtór- 
nika f,Re ? R, długość impulsu w tym układzie określa zależność 


URU 
ty =rln-——K o CES... (6-69) 


Uk-UZ—3UBEp 


Warto zauważyć, że tw nie zależy w tym przypadku od UE£E. 
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Korzystne jest zastosowanie diody Żenera o dodatnim współczynniku 
temperaturowym napięcia znamionowego U., dobranym odpowiednio w celu 
skompensowania zmian temperaturowych napięć progowych tranzystorów Ty, 
T, i diody D;, składających się na wypadkowe napięcie 3UBgEpP występujące 
w zależnościach (6-63) i (6-69). 

Kompensacja temperaturowa długości impulsu jest możliwa również 
przy zastosowaniu rezystora R o dodatnim współczynniku temperaturowym 
bądź też przez włączenie szeregowe do obwodu emitera tranzystora rozła- 
dowującego kilku diod przewodzących, które spowodują odpowiednie uza- 
leżnienie temperaturowe poziomu startu przebiegu napięciowego. " 

Uzyskane zależności są zilustrowane poniższym przykładem obliczenio- 
wym. 


Przykład 6.4. Obliczyć węzłowy układ opóźnienia dla układu monostabil- 
nego przedstawionego na rys. 6-22, przy danych: UCC = UgE Uk = 12 V, 
tw = 15 ns; tranzystory i diody krzemowe o typowych wartościach para- 
metrów. 

1. Przyjmuje się, zgodnie z warunkami (6-67), (6-68), R, = 3R;. 

2. Zakładając typową wartość UBEpP = 0,7 V, oblicza się na podstawie 
(6-63) wartość stałej czasowej 


so ak WERKE 4 
UĄ—Upp=_* —U wee 2-- s.) 
K EE R; BEP R; 


z. (tę Ę =19 ns 
12 > 


n---— tz opa zy ka M = <* 

1 2 

12/1— —0,7 | 3+ —— 

(-:)-*(er z) 
3. Przyjmując C€ = 2 nF, należy zastosować rezystancję R zgodnie z za- 
leżnością (6-59) 

4 _ 19-107 
c 2-10% : 
4. Przyjmując obliczoną rezystancję R, można założyć wartości rezystan- 


cji Ry =11 kQ, R;=3,3 kQ. Przy typowej wartości f, = 100 rezystancja 
wejściowa wtórnika 


R, = B,(R;FR,) = 100(1,1+-3,3) = 440 kQ > 9,5 kQ 


R = =9,5 kQ 


5. Można dokonać szacunkowej oceny zmian temperaturowych długości 
impulsu. Zakładając typowe wartości zmian napięcia UBEP i Upo 1,5 mV/?C, 
np. przy zmianie temperatury o 30?C uzyskuje się zmniejszenie UBEP, UF 
o ok. 50 mV. Wprowadzając odpowiednio zmienioną wartość UBEP do zależ- 
ności (6-63), uzyskuje się w wyniku obliczeń, że współczynnik zmiany dłu- 
gości impulsu, spowodowanej zmianami napięć progowych, wynosi ok. 
0,15%0/?C. W 

Układ monostabilny zrealizowany według obliczeń zamieszczonych 
w przykładzie 6.4 przedstawiono na rys. 6-26. Dla tego układu można do- 
konać dalszych obliczeń, jak niżej. 
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olgc=22V 


U) 
8CP 1080 


wp ks 
R4=3,3kQ 
— Up 5 7172V 


Rys. 6-26. Układ monostabilny zrealizowany według obliczeń przeprowadzonych 
w przykładzie 6.4 


6. Oblicza się prąd bazy IBgr; tranzystora rozładowującego Ts. Ponie- 
waż Ry = Ry 
UCC_UBEP _ _ 12—0,7_ 
2R.+R, 2 - 0,47 +-2,4 
7. Oblicza się szacunkowo prąd rozładowania pojemności C. Przy naj- 
mniejszej przewidywanej wartości współczynnika wzmocnienia przy dużych 
prądach f; = 20, prąd rozładowania Ics można oszacować następująco: 


1; 26 min Igps = 20*3,4 = 68 mA < I, = 200 mA 


"8. Oblicza się wartość napięcia ww(tw) i ładunku Q(tw) zmagazynowa- 
nego w pojemności C przy końcu impulsu: 


Ipp, F == 34 mA 


t,,) = TRL” 
uplt) ZUk-gG = 1 =gV 


Q(t,) = uy(t,) C = 9-2 = 18 nC 


9. Oblicza się szacunkowo czas martwy rozładowania pojemności C prą- 


Obliczony czas martwy stanowi mniej niż 2% wartości czasu ty. 

10. Oblicza się przyrost mocy AP rozpraszanej w tranzystorze Ts na 
skutek rozładowania pojemności. Zakładając wyzwalanie z maksymalnie 
możliwą częstotliwością powtarzania, uzyskuje się 


Cuż(t,) Cuż(t,,) 2.10- 92 
p=' Ę iż m LBW my SN =54mW<P 
5 AR, 2 2 (ty+tm 2-15-10-$8 5 Czat. 


W obwodzie emiterowym tranzystora Tą zastosowano dodatkową pojem- 
ność. przyspieszającą przerzut, dzięki zmniejszeniu impedancji wyjściowej 
układu. przesuwnika. W zasadzie pojemność ta powinna rozładowywać się 
w czasie martwym układu przez rezystancję Ry. 


= 300 mW 
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6.6. Multiwibratory monostabilne z układami scalonymi 


6.6.1. Układy monostabilne ze wzmacniaczy operacyjnych 


Układy monostabilne typu regeneracyjnego mogą być budowane z wyko- 
rzystaniem wzmacniaczy operacyjnych scalonych. Podstawowy układ mo- 
nostabilny ze wzmacniaczem operacyjnym przedstawiono na rys. 6-27a. 
Obwód dodatniego sprzężenia zwrotnego jest utworzony z rezystorów R;, Re, 
wartość współczynnika dodatniego sprzężenia zwrotnego napięciowego jest 
określona zależnością 


A (6-70) 


Rys. 6-27, Multiwibrator monostabilny ze wzmacniaczem operacyjnym: a) układ pod: 
stawowy; b) przebiegi napięć 


W obwodzie ujemnego sprzężenia zwrotnego zastosowano układ całkujący 
RC oraz diodę poziomującą D. | 

W stanie spoczynkowym na wyjściu jest stały poziom nasycenia --Uy, 
natomiast na wejściu odwracającym fazę napięcie przewodzenia diody UF. 
Na skutek doprowadzenia wąskiego ujemnego impulsu wyzwalającego układ 
przechodzi regeneracyjnie w stan quasi-stabilny, przy którym na wyjściu 
pojawia się poziom napięcia nasycenia —Ug. Pod wpływem tego napięcia 
dioda zatyka się i następuje ładowanie pojemności C przez rezystancję R 
w kierunku ujemnych wartości napięcia (rys. 6-27b). Przy zrównaniu: się 
napięcia uc na pojemności Ć z napięciem na wejściu nieodwracającym 
—Uvefu, następuje przełączenie wzmacniacza z powrotem do stanu charak- 
teryzującego się napięciem +Uy na wyjściu. j 
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Długość impulsu t., zależna od stałej czasowej RC i poziomów charak- 
terystycznych napięć, wyznacza się na podstawie (6-1). Podstawiając: 


u,(0) = Up (6-71a) 
uc(00) = — U; (6-71b) 
ut) = —A, U» (6-710) 
uzyskuje się 
ża R U 
t» = RCIn 2. =RCln (1-- „| (+ a 6-72 
4 1-8, R» Uw: kaz, 


Jeżeli Ry = Ry, oraz UF Ś Ug 


tw se RC (0.60 se) (6-72a) 
Uw 

Dla ustabilizowania poziomów napięcia wyjściowego stosuje się układ 
z szeregowo połączonymi diodami Żenera na wyjściu, przedstawiony na 
rys. 6-28. Przy małej rezystancji wyjściowej wzmacniacza należy zastoso- 
wać dodatkową rezystancję ograniczającą R,. Dla tego układu są słuszne 
wyżej ustalone zależności, przy podstawieniu U, = Uz, +UF, Ugą = UZs ŁUF. 


SI 


w 0 i 
v zł „PORENBO ż Ozą Rys. 6-28. Multiwibrator monostabilny ze 
wzmacniaczem operacyjnym, w układzie rze- 
czywistym z obwodem wyzwalania i stabili- 
ms zacją poziomów napięcia wyjściowego 


Układy monostabilne ze wzmacniaczami operacyjnymi odznaczają się 
na ogół długimi czasami opóźnienia impulsu wyjściowego w stosunku do 
impulsu wyzwalającego oraz małą szybkością narastania zboczy impulsów. 
Duży jest również czas martwy; dla przedstawionego układu (rys. 6-27b) 
jest on zbliżony do czasu t„. Z tego względu układy takie są stosowane 
rzadko i raczej wyłącznie do celów generacji długich impulsów. 


6.6.2. Układy monostabilne z bramek logicznych 


Układy monostabilne mogą być również budowane z bramek logicznych 
o charakterystyce inwerterowej. 

Przykład multiwibratora monostabilnego zbudowanego z dwóch bra- 
mek NANI) TTL przedstawiono na rys. 6-29a. Bramki są sprzężone za Do- 
mocą obwodu różniczkującego RC, W stanie spoczynkowym do obu wol- 
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nych wejść bramek są doprowadzone sygnały 1 stanu wysbkiegó. Bramka 2 
w stanie spoczynkowym powinna mieć na wyjściu potencjał wysoki; wów- 
czas wyjście bramki 1 będzie znajdować się na potencjale niskim. Warun- 
kiem pozostawania wejścia bramki 2 w stanie niskim jest zastosowanie do- 
statecznie małej rezystancji R, aby napięcie, odkładane na tej reżystancji 
przez wypływający z wejścia prąd Ie Ł, nie było zbliżone do napięcia pro- 
gowego Ur bramki. Przy bramkach NAND serii SN54, SN74 stosuje się re- 
zystancje R < 500 Q, przy których prąd wypływający z wejścia nawet w naj- 
bardziej niekorzystnych warunkach nie spowoduje Pzeńczenią bramki 2 
do stanu niskiego na wyjściu. * WC . 


Rys. 6-29. Budowa multiwibra- 

tora monostabilnego z bramek 

NAND TTL: a) układ z małą 

rezystancją R; b) przebiegi na- 0 
pięć 


t 


Generacja impulsu zachodzi na skutek chwilowego obniżenia” napięcia 
na wejściu bramki I, powodującego jej przełączenie do stanu wysokiego na 
wyjściu. Następuje ładowanie pojemności sprzęgającej C€ i potencjał na re- 
zystancji R wzrasta, co z kolei powoduje przełączenie bramki -2 do stanu 
niskiego na wyjściu. Ponieważ bramka 2 steruje w obwodzie sprzężenia 
zwrotnego bramkę 1, następuje podtrzymanie stanu niskiego na wyjściu 
bramki I, niezależnie od stanu wejścia wyzwalającego. Podttzymanie to 
jest chwilowe, gdyż zachodzi ładowanie pojemności 'C z wyjścia bramki: 1 
o rezystancji wejściowej R... Proces ten jest w przybliżeniu wykładniczy 
i określa go stała czasowa ć ' i 

z =(R+R„,)C (6-73) 

Przebiegi napięć w układzie przedstawiono na rys. 6-29b, Przy zmniej- 
szeniu się napięcia na rezystancji R do poziomu progowego Ur następuje 
przełączenie bramki 2 do stanu wysokiego, a bramki 1: do 'stańu niskiego 
na wyjściach. Po zakończeniu impulsu zachodzi proces biernego uzupełniania 
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ładunku w pojemności C, przy tym na początku tego procesu chwilowo na- 
pięcie na wejściu bramki 2 staje się ujemne, co powoduje otwarcie paso- 
żytniczego tranzystora, występującego w strukturze scalonej bramek TTL. 
Początkowo napięcie ujemne na wejściu bramki 2 szybko zanika, w dolnej 
natomiast części zanikanie jest w przybliżeniu wykładnicze i odbywa się 
ze stałą czasową 


zy = CB | (6-74) 


przy czym Ry — wartość rezystancji w obwodzie bazy tranzystora wielo- 
emiterowego bramek TTL (dla serii SN54, SN74, Rp = 4 kQ). 

Długość impulsu ty można wyznaczyć na podstawie zależności (6-1), 
określając następujące poziomy napięć na rezystancji R: 


Up(0) = I,„j R+-AU, (6-75a) 
Up(SO) = — IHR (6-75b) 
u(t,,) = Uq S22U ppp (6-750) 


przy tym skok napięcia na wyjściu bramki I 


AU, =(Uy—U;)- (6-76) 


_R__ 
i R-R,, 

Przy typowych parametrach bramek SN54, SN74 oraz przy R = 470 Q 
uzyskuje się w przybliżeniu uR(0) = 3,65 V, up(oe) x 0, uR(tw) = 1,35 V, co 
umożliwia uzyskanie następującej postaci zależności: 

t, 4 0,5C (6-77) 
przy czym: tw — długość impulsu [us]; € — pojemność [nF]. 

Ze wzrostem temperatury długość impulsu zwiększa się, głównie z po- 
wodu obniżania się napięcia progowego Ur, średni wzrost długości impulsu 
wynosi ok. 0,4*/5/?C. 

.W układzie można wykorzystać możliwość realizowania zakazu gene- 
racji impulsu przez obniżenie napięcia na wolnym wejściu bramki 2. 

Podobny układ monostabilny może być zrealizowany przy zastosowaniu 
dużych wartości R, przy których następuje w stanie spoczynkowym samo- 

. czynne przełączenie bramki 2 do stanu niskiego na wyjściu pod wpływem 
prądu wejściowego. W tym celu dla bramek serii SN54, SN74 należy stoso- 
wać rezystancje R rzędu kilku kQ lub większe, przy których następuje prze- 
łączeńie bramki 2 nawet w najbardziej niekorzystnych warunkach. 

W układzie z dużą rezystancją R, przedstawionym na rys. 6-30a, gene- 
racją impulsu następuje pod wpływem chwilowego obniżenia napięcia na 
wolnym wejściu bramki 2. Przebiegi zachodzące w układzie przedstawiono 
na rys, 6-30b. Na skutek tego, że otwieranie się bramki 2 zaczyna się już 
przy. napięciu wejściowym ok. 0,6 V, impuls na jej wyjściu ma charaktery- 
stycznie zniekształcony wierzchołek. Zniekształceniu ulega również w tym 
układzie tylne zbocze impulsu na wyjściu drugiej bramki. Zniekształcenie 
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ma charakter „schodka”, zaznaczonego na rys. 6-30b linią przerywaną. Jest 
ono spowodowane zmniejszaniem się szybkści zmian napięcia wejściowego 
uR w miarę zbliżania się do poziomu progowego UT, ze względu na zmniej- 
szanie się prądu wypływającego z bramki. Jak wynika bowiem z charak- 
terystyki wejściowej układu TTL, zamieszczonej na rys. 4-73, w okolicy na- 
pięcia Ur prąd wejściowy gwałtownie maleje a przy wyższych napięciach 
zmienia znak. Czas trwania „schodka” zależy od rezystancji R. Przy więk- 
szych rezystancjach szybkości zmian napięcia wejściowego są większe i przy 
tej samej długości impulsu czas trwania zniekształcenia zmniejsza się. Tylne 
zbocze impulsu z wyjścia bramki I nie jest zniekształcone, natomiast w ca- 
łości impuls rozszerza się, gdyż „schodek” opóźnia wejście układu ł w stan 
aktywny zapoczątkowujący regenerację. 


Rys. 6-30. Budowa multiwibra- 

tora monostabilnego z bramek 

NAND TTL: a) układ z dużą 

rezystancją R; b) przebiegi na- 
pięć 


Długość impulsu w układzie z dużą rezystancją R zmniejsza się ze-wzro- 
stem temperatury, . na skutek zmian poziomu napięcia progowego Ur. 

Wadą multiwibratorów monostabilnych ze złożonymi bramkarai logicz- 
nymi jest stosunkowo duże opóźnienie czoła impulsu względem czoła prze- 
biegu wyzwalającego. Opóźnienie to w konwencjonalnych układach z bram- 
kami TTL może być rzędu 20...40 ns. 

Znacznie szybciej działające układy monostabilne można zbudować sto- 
sując szybkie bramki logiczne np. typu ECL [15]. Na rys. 6-31 przedstawiono 
przykłady połączeń multiwibratorów monostabilnych, w których zastoso- 
wano bezpośrednie sprzężenie układów NOR ECL z wykorzystaniem od- 
cinka linii o stałych rozłożonych. Opóźnienie wnoszone przez linię określa 
długość impulsu, który kształtuje się w wyniku różnicy czasów propagacji 
sygnału z bramki 1 do bramki 2. W układach tego typu mogą być kształto- 
wane impulsy o czasach narastania rzędu 2 ns i czasach Rene rzędy 
kilkudziesięciu nanosekundach. 
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Umę=s-mh; 
a tą 


Rys. 6-31. Układy monostabilne z szybkimi bramkami ECL i odcinkami linii opóźnia- 
jących określających długość impulsu 


W obwodach wyzwalania multiwibratorów monostabilnych i innych 
układów: regeneracyjnych mogą być również zastosowane bramki logiczne, 
w połączeniu z układami RC różniczkującymi. Przykład prostego układu 
kształtującego impulsy ujemne o znormalizowanych poziomach 0, 1 przed- 
stawiono na rys. 6-32. Przy zastosowaniu bramki NAND TTL oraz obwodu 
wejściowego o małej rezystancji R i małej pojemności C uzyskuje się układ 
wytwarzający ujemne impulsy z narastających zboczy impulsów wejścio- 
wych. Zaletą układu jest duża obciążalność wynikająca z małej rezystancji 
wyjściowej. Rezystancja wyjściowa może być w zakresie aktywnym jeszcze 
bardziej zmniejszona przez zastosowanie rezystancji sprzężenia zwrotnego 
Rę, podobnie jak w układach ze wzmacniaczami operacyjnymi. 


ę Lec 


0 ot [4 Wy ż 
L Te |a U Rys. 6-32. Zastosowanie bramki NAND jako se- 


R paratora w połączeniu z układem różniczkują- 
cym RC kształtującym impulsy wyzwalające 


Bardziej złożony układ kształtujący przedstawiono na rys, 6-33a. Przez 
przełączanie kluczy K;, K, możliwe jest zdalne wybranie jednego z dwóch 
przebiegów wejściowych, z których może być ukształtowany ujemny impuls 
wyjściowy (rys..6-33b). W układach tego typu mogą być również kształto- 
wane impulsy dodatnie. 


ej ef b) 
R AE lw Uwę1 


I 
ny 


l [i 
R żę h Uy i 
b + c wy fk 
R. U, u M 
1 tw WOBEC ZJ. 


Rys. 6-33. Dwuwejściowy układ kształtujący z separatorem, umożliwiający zdalne 
wybranie jednego z dwóch możliwych impulsów wyjściowych 


588 


Rys. 6-34. Układ regeneracyjny kształtujący impulsy z tylnego zbocza impulsu wej- 
ściowego na zasadzie różnych opóźnień w propagacji sygnału: a) układ z bramkami 
"NAND; b) przebiegi napięć 


Na rysunku 6-34a przedstawiono układ regeneracyjny kształtujący 
wąskie ujemne impulsy z tylnego narastającego zbocza impulsu wejściowe- 
go. Układ zawiera przerzutnik RS; przebiegi zachodzące w układzie przed- 
stawiono na rys. 6-34b. Długość impulsu wyjściowego jest w grubym przy- 
bliżeniu równa potrojonej wartości opóźnienia wnoszonego przez pojedyn- 
czą bramkę. 


6.6.3. Układy monostabilne hybrydowe 


Układy monostabilne o wysokich walorach użytkowych mogą być budowa- 
ne przy hybrydowym połączeniu bramek logicznych scalonych z elementami 
dyskretnymi. 

Przykładem multiwibratora monostabilnego hybrydowego jest układ [16] 
przedstawiony na rys. 6-35a. Układ jest wyzwalany ujemnym impulsem, 
a przebieg kształtowania impulsu, przedstawiony na rys. 6-35b, jest w za- 


D 


Ue —Uces 


Rys. 6-35, Multiwibrator monostabiłny hybrydowy: a) układ z bramką NAND i tran- 
zystorem p*n-p; b) przebiegi napięć 
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sadzie zbliżony do procesu kształtowania impulsu w układzie symetrycznym 
konwencjonalnym. 

"W stanie spoczynkowym tranzystor p-n-p przewodzi i na obu wejściach 
układu NAND jest potencjał wysoki, wskutek czego wyjście układu NAND 
jest na potencjale niskim. Proces regeneracji powoduje zmianę stanu tran- 
zystora i bramki, przy czym zaczyna się ładowanie pojemności C przez re- 
zystor R. Biorąc za podstawę rozważań napięcie uR, można określić po- 
ziomy charakterystyczne następująco: 


Up(0) = UGC-UBep PUH UL (8-78a) 
Up(oo) = 0 (6-78b) 
uplt,,) £Ucc—Ugtp (6-786) 


Przybliżenie zastosowane w (6-78e) polega na przyjęciu, że tranzystor za- 
czyna silnie przewodzić bezpośrednio po przekroczeniu przez napięcie na 
jego bazie poziomu Ucc—UBeEp i że dzięki dużemu wzmocnieniu prądowe- 
mu na kolektorze szybko pojawia się napięcie wystarczające do przełącze- 
nia bramki. 

Korzystając z zależności (6-1) i określeń (6-78), uzyskuje się wyrażenie 
na długość impulsu tw 
Voc+tUnUL_Upgp_ 

UccUBEP 

Jeżeli stosuje się bramkę NAND TTL, to napięcie Up jest w przybliże- 
niu mniejsze od napięcia Ucc o dwie wartości spadków napięcia UBerp. 
Dzięki temu napięcie UH wzrasta z temperaturą w miarę zmniejszania się 
napięć UBEP, co stwarza możliwość częściowej kompensacji temperaturowej 
zmian długości impulsu. Podstawiając w (6-79) 


U 4 Ucc—2UBEp (6-80) 


tw = RCln - (6-79) 


uzyskuje się 


2Ucc>U,—BUpj:p 
| tw = RCln FCE BEP_ 


(6-81) 
Ucc”UBep 
Analiza zależności (6-81) wykazuje, że w przypadku bramek NAND TTL 
zasilanych napięciem UCc = 5 V współczynnik zmiany temperaturowej dłu- 
gości impulsu jest mały i wynosi ok. +0,03%/0/9C, a wyrażenie (6-81) przyj- 
muje pcstać 
tw = 0,58RC (6-81a) 
Przy projektowaniu tego układu należy wziąć pod uwagę warunki ob- 
ciążenia. Jeżeli wypadkowa rezystancja Ro w obwodzie kolektora jest mała, 
należy zastosować odpowiednio małą rezystancję R w obwodzie bazy, w celu 
nasycenia tranzystora w stanie spoczynkowym. 
Podobne układy mogą być budowane przy wykorzystaniu innych bramek 
logicznych, m.in. bramek z tzw. otwartym kolektorem. Bramki takie mogą 
być stosowane w konwencjonalnym układzie symetrycznym typu Eccles- 
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-Jordana, jako elementy wzmacniające zastępujące tranzystory. Przykład 
takiego układu [16] przedstawiono na rys. 6-36, Wyzwalanie wąskim im- 
pulsem o ujemnej polaryzacji doprowadzanym do wyjścia układu NAND 
jest możliwe dzięki dużej rezystancji wyjściowej układu z otwartym ko- 
lektorem, 


— 


Rys. 6-36. Multiwibrator monostabilny hybrydowy; a) układ z bramką NAND z otwar- 
tym kolektorem i tranzystorem n-p-n; b) przebieg napięcia na bazie 


Układy hybrydowe mogą być również budowane z wykorzystaniem ele- 
mentów unipolarnych. Możliwe jest w tych układach zastosowania dużych 
rezystancji w obwodzie rozładowania pojemności, co pozwala realizować 
multiwibratory o bardzo dużych długościach impulsu, praktycznie nieosiągal- 
nych przy zastosowaniu układów bipołarnych. Przykład układu z tranzysto- 


u) + ec h 


4 


U daj zaregywi demu WESA 


Rys. 6-37. Multiwibrator monostabilny hybrydowy: a) układ z bramką NAND i tranzy- 
storem MOSFET z kanałem typu n wzbogaconym; b) przebieg napięcia na bramce 


591 


rem unipolarnym przedstawiono na rys. 6-37. Zakończenie impulsu jest wy- 
znaczone przejściem przez napięcie bramki ug poziomu odcięcia Up. W ukła- 
dzie zastosowano bramkę z otwartym kolektorem. 


6.6.4. Układy monostabilne scalone 


Układy monostabilne scalone są obecnie wytwarzane w stosunkowo niewielu 
odmianach. Układy te odznaczają się wysokimi walorami technicznymi i uni- 
wersalnością zastosowań. 


Na rysunku 6-38 przedstawiono schemat logiczny i schemat wewnętrz- 
nych połączeń układu FCK101 firmy Philips [17]. Układ jest zrealizowany 
w technice DTL i zawiera dwie rozdzielone wewnętrznie części — multiwi- 
brator monostabilny z tranzystorami Ty...T; oraz inwerter z tranzystorem T3;. 
Podstawowy układ multiwibratora typu Eccles-Jordana jest zbudowany 
z tranzystorów Ty, Ts, dodatkowo zastosowano w obwodzie sprzężenia wtór- 
nik emiterowy z tranzystorem Ty mający na celu skrócenie czasu ładowa- 
nia pojemności po zakończeniu impulsu, tj. skrócenie czasu martwego. Dłu- 
gość impulsu zależy od pojemności wewnętrznej C,„ (na schemacie nie 
przedstawionej) i zewnętrznej pojemności C; i rezystancji R;ę. Wartość Ct 


Rys. 6-38. Układ scalony FCKi0i firmy Philips: a) schemat logiczny; b) schemat po- 
łączeń wewnętrznych; c) wejściowy pomocniczy układ kształtujący, stosowany przy 
długich impulsach 
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może być zmieniana od ok. 10 pF do 160 LF, wartość rezystancji Rę może 
być zmieniana w granicach od 5 do 10 kQ. Długość impulsu określa przy- 
bliżona zależność 


ty = 0,7R,(C;+-Cy,) (6-79) 
przy czym C,„ == 120 pF. 


Generacja impulsu następuje pod wpływem ujemnego zbocza impulsu 
wejściowego, przy tym średni czas opóźnienia sygnału na wyjściu wzglę- 
dem zbocza wyzwalającego jest stosunkowo duży, ok. 120 ns. Przy krótkim 
impulsie wyzwalającym czas martwy wynosi ok. 0,5 t„, natomiast przy im- 
pulsach wyzwalających długich, powodujących podtrzymanie układu w sta- 
nie quasi-stabilnym, czas martwy jest rzędu 0,1t,. Jeżeli wejściowy impuls 
wyzwalający jest dłuższy od kształtowanego impulsu wyjściowego lub jeżeli 
impuls kształtowany jest dłuższy od 100 us, zaleca się sterowanie wejść Gy, 
G; przez dodatkowe obwody kształtujące, typu przedstawionego na rys. 6-380. 
Poziomy dolny i górny wyzwalania potencjałowego na wejściach Gy, Ga 
wynoszą odpowiednio 1,0 i 2,2 V. Znamionowe napięcie zasilające wynosi 
6V. 

Zbliżony schemat logiczny mają układy monostabilne SN54121, 5SN74121 
firmy Texas Instruments (rys. 6-39), zrealizowane w technice TTL [18], Po- 
dobnie jak w układzie opisanym poprzednio, wyzwalanie jest typu poten- 
cjałowego i może odbywać się przez wejścia 4;, A, układu OR lub wejście 
B układu B. Wejścia 4,, As są przeznaczone do wyzwalania zboczem opada- 
jącym, przy tym wymagana jest duża szybkość opadania (>1 V/us). Wej- 
Ście B jest przeznaczone do wyzwalania zboczem narasiającym, przy tym 
dzięki wbudowanemu na wejściu przerzutnikowi kształtującemu Schmitta 
stabilne wyzwalanie jest możliwe nawet przy wolno narastających zboczach 
(o szybkości narastania >1 V/s). 

Długość impulsu zależy od rezystancji zewnętrznych R; i pojemności C; 


t„ = 0,7(Rę+R,) (C;+C,„) (6-80) 
przy czym R, C,„ — rezystancja i pojemność wewnętrzne układu scalonego; 
w przybliżeniu R. = 2 kQ, C, = 20 pF. 

Zewnętrzne rezystancja i pojemność mogą być zmieniane w granicach 
maksymalnych wartości 40 kQ i 1000 uF, Przy Ry =0, C;=0 uzyskuje się 
impuls o czasie trwania ok. 30 ns. Maksymalna długość impulsu wynosi 
ok. 40 s. 


Rys. 6-39. Układ scalony S$N54121, SN74121 5 
firmy Texas Instruments — schemat lo- 
giczny 
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Czas martwy układu przy małych rezystancjach R; jest rzędu 0,5t,„, na- 
tomiast przy dużych rezystancjach wynosi ok. 0,ltw. 

Stałość długości impulsu w układach SN74121N jest bardzo duża, średni 
współczynnik zmian temperaturowych jest równy ok. +0,007%0/?C, natomiast 
współczynnik zmian od napięcia zasilania ok. +0,04%. Dla uzyskania do- 
brej stałości temperaturowej korzystne jest zastosować wyłącznie wysoko- 
stabilny rezystor zewnętrzny Ry, dołączając go bezpośrednio do końćówki 11 
(połączenie przedstawione na rys. 6-39 linią przerywaną) i omijając w ten 
sposób rezystor wewnętrzny R, o dużym współczynniku temperaturowym. 

Układy SN54121, SN74121 mają poziomy napięć odpowiadające standar- 
dowym poziomom serii TTL firmy Texas Instruments. Ę 

Na rysunku 6-40a przedstawiono układ monostabilny typu 9601 firmy 
Fairchild [19], zrealizowany w technice TTuL. Jest to układ o wyzwalaniu 

. potencjałowym, zboczami opadającymi przez układ OR lub zboczami nara- 
stającymi przez układ AND. Innowacją w stosunku do układu uprzednio 
przedstawionego jest możliwość podtrzymania stanu quasi-stabilnego przez 
ponowne załączenie impulsu wyzwalającego w czasie generowania impulsu. 
Układ taki może być nazwany układem monostabilnym z wyzwalaniem pod- 
trzymującym (ang. retriggerable monostable multivibrator). 


O) 
Ka 
Ki RSQ7BR 
ęż 
dy 13 


Ry 2 Remin 


Cz 
je 513 


Rys. 6-40. Układ scalony 9601 firmy Fairchild: a) schemat logiczny; b) i c) zalecane 
połączenia kondensatorów elektrolitycznych; dy) obwód regulacji długości impulsu 
z wydzieleniem rezystora R; łączonego bezpośrednio do końcówki 13 układu 


Najmniejsza dopuszczalna długość impulsu wyzwalającego wynosi 40 ns, 
zaś czas opóźnienia tpa czoła impulsu wyjściowego w stosunku do zbocza 
wyzwalającego wynosi ok. 25...40 ns. Długość wytwarzanego impulsu przy 
dużej pojemności zewnętrznej C; > 1 nF określa zależność 


tm os2R,Cy(1+ 4" (6-81) 
Ry 
przy czym: ty — czas [s], Ry — rezystancja [k8]; C; — pojemność [nF]. 
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Przy Cr <1 nF długość impulsu określa się z wykresu zamieszczonego 
na rys. 6-41. 


Wartość rezystancji Ry powinna być wybierana w granicach od 5 do 
50 kQ przy temperaturze otoczenia od 0 do -+759C oraz w granicach od 5 
do 25 kQ w zakresie od —55 do +1259C. Wartość pojemności C; nie jest 
ograniczana. Jeżeli stosuje się kondensatory elektrolityczne, zalecane są 
połączenia pomocnicze z diodą lub tranzystorem, przedstawione na rys. 
6-41b, c, zapobiegające skutkom ewentualnego chwilowego odwrócenia po- 
laryzacji napięcia. Przy wykorzystaniu tych połączeń długość impulsu wy- 
znacza się z zależności 


tw = 0368, Cy(1+ 1.) (6-81a) 
Rę 

W układach z regulacją długości impulsu przez zmianę rezystancji Ry 
zaleca się wydzielić pewną stałą wartość rezystancji, o wartości równej co 
najmniej wartości Rę min = 5 kQ (rys. 6-40d). Wydzielony stały rezystor 
zewnętrzny powinien być dołączony do końcówki 13 bezpośrednim połącze- 
niem tak krótkim, jak to jest możliwe. Zalecenie to ma na celu stłumienie 
zewnętrznych sygnałów zakłócających, które mogą w przypadkowy sposób 
modulować długość impulsu. 


Uwe 
| | tpa | 
s j 1 tpd CME EM , 
1 i 
1 
1 10 103 pF 103 uwy__] baz 
Rys. 6-41, Zależność długości impulsu Rys. 6-42. Przebiegi napięć u, i «4, 
t,, od pojemności zewnętrznej Cę W przy wyzwalaniu podtrzymujących 
układzie 9601 przy C;ęL1nF stan quasi-stabilny 


Wspomniany sposób wyzwalania podtrzymującego zilustrowano na tys. 
6-42. Doprowadzenie drugiego impulsu wyzwalającego w stanie quasi-sta- 
bilnym układu powoduje przedłużenie tego stanu o czas równy sumie czasu 
tw określonego zależnością (6-81) i czas opóźnienia propagacji tpd (czas tpd 
może być pominięty przy impulsach dłuższych niż 500 ns). Podtrzymanie 
stanu quasi-stabilnego wymaga jednak, aby impuls podtrzymujący został 
doprowadzony z pewnym opóźnieniem w stosunku do impulsu wyzwalają- 
cego pierwszego. Czas opóźnienia impulsu podtrzymującego nie może być 
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mniejszy niż ok. 0,225C; (czas otrzymuje się w Hs, gdy C; jest określone 
w nF). Impulsy podtrzymujące stan quasi-stabilny mogą być powtarzane 
wielokrotnie, Właściwość podtrzymywania stanu quasi-stabilńego może być 
wykorzystywana w wielu zastosowaniach, np. w układzie dyskryminatora 
częstotliwości przedstawionym na rys. 6-43a. W połączeniu z integratorem 
układ realizuje charakterystykę liniowej zależności wyjściowego napięcia 
stałego od częstotliwości powtarzania (rys. 6-43b), aż do pewnej częstotli- 


wości granicznej, przy której następuje stałe podtrzymanie stanu quasi-sta- 
bilnego. 


Rys. 6-43. Zastosowanie układu 9661 jako dyskryminatora częstotliwości: a) połącze- 
nie układu z elementarnym integratorem; b) charakterystyka częstotliwościowa 


Warto zauważyć, że układ z wyzwalaniem podtrzymującym jest w za- 
sadzie układem o zerowym czasie martwym jak również to, że cechę wyzwa- 
lania podtrzymującego można uzyskać np. przy kaskadowym połączeniu 
dwóch multiwibratorów monostabilnych typu konwencjonalnego. W połą- 
czeniu takim drugi multiwibrator zaczyna generować impuls pod wpływem 
tylnego zbocza impulsu wytwarzanego w pierwszym multiwibratorze, W cza- 
sie generacji impulsu w drugim multiwibratorze zachodzą bierne procesy 
odtworzenia warunków początkowych w multiwibratorze pierwszym. Im- 
puls wyjściowy uzyskuje się przez zsumowanie impulsów wyjściowych z obu 
multiwibratorów. 

Układy o podobnych właściwościach mogą być również budowane na 
zasadzie działania układów z zewnętrzną pętlą opóźniającą. 
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7. TRANZYSTOROWE MULTIWIBRATORY ASTABILNE 


7.1. Wstęp 


Multiwibratory astabilne są układami regeneracyjnymi o dwóch stanach 
równowagi nietrwałej. Układy te można rozpatrywać jako powstałe w dro- 
dze przekształceń układów bistabilnych i monostabilnych, tak przeprowa- 
dzonych, aby warunki stabilności nie zostały zachowane. Zwykle przekształ- 
cenie to przyczynia się do usunięcia lub zmniejszenia sprzężenia dla skła- 
dowych stałych, powodujących zatkanie lub nasycenie tranzystora, oraz 
pogłębienia sprzężenia dla składowych zmiennych. Dzięki zapewnieniu ode- 
tkania tranzystora po pewnym czasie od chwili przerzutu, multiwibratory 
astabilne generują samowzbudnie bez udziału sygnału zewnętrznego. Syg- 
nały zewnętrzne są jednak niekiedy stosowane dla celów synchronizacji 
i.stabilizacji drgań. 

Multiwibratory astabilne znajdują zastosowanie przede wszystkim jako 
Źródła okresowych przebiegów impulsowych. Ważną dziedziną ich zastoso- 
wania są różnego rodzaju przetworniki analogowe i cyfrowe, w których 
sygnał wejściowy wywołuje modulację parametrów sygnału wyjściowego, 
najczęściej częstotliwości generacji lub współczynnika wypełnienia. 

Rodzaje układów astabilnych jak również podstawowe problemy zwią- 
zane z ich analizą i zasadami projektowania są identyczne bądź zbliżone do 
występujących w dziedzinie układów bistabilnych i monostabilnych, Dlate- 
go w dalszej części rozdziału przy omawianiu układów astabilnych korzysta 
się z niektórych rozważań i zależności zawartych w rozdz. 5 i 6. 


7.2. Układy symetryczne 


7.2.1. Zasada działania 


Najbardziej znanym muitiwibratorem astabilnym jest układ symetryczny 
przedstawiony wraz z przebiegami napięć na rys. 7-1. Zasada działania 
układu, przedstawionego w wersji z tranzystorami p-n-p wymagającymi 
źródeł ujemnych napięć zasilających, jest następująca. Jeżeli napięcie 1% 
na bazie tranzystora T; przechodzi przez poziom odetkania —UBEP, to tran- 
zystor ten odtyka się i na jego kolektorze powstaje dodatni przyrost napię- 
cia, sterujący przez kondensator Cb» tranzystor T», który zostaje przytkany. 
Napięcie na kolektorze tranzystora T» dąży do wartości asymptotycznej 
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Rys. 7-1. Astabilny multiwibrator symetryczny: a) układ podstawowy; b) przebiegi 
napięć 


—UCC, przy czym zmiana napięcia jest w przybliżeniu wykładnicza, ze 
stałą czasową Re.Cb;, wynikającą z ładowania pojemności Cp;, prądem bazy 
tranzystora T; przez rezystancję Re. Wskutek dużego prądu ładowania, już 
w pierwszych chwilach przerzutu tranzystor Ty zostajć silnie przesterowa- 
ny, co powoduje szybki wzrost napięcia na jego kolektorze, aż do nasycenia. 
Zmiana napięcia kolektora tranzystora T;, przenosząc się przez pojemność 
Cha na bazę tranzystora Ts, powoduje, że napięcie zatykające osiąga war- 
tość zbliżoną do Ucc. W następnych chwilach zachodzi proces powolnego 
rozładowania pojemności C5; przez rezystancję Rbs. Napięcie bazy dąży do 
wartości asymptotycznej —UBg, co powoduje, że. przy przekroczeniu pozio- 
mu —UBgp odtyka się tranzystor T;, Rozpoczyna to drugą połowę półokresu 
drgań, w której jest zatkany tranzystor Ty, a przewodzi tranzystor Tą. Sam 
przerzut i zjawiska określające długość półokresów drgań są identyczne jak 
w układzie monostabilnym przedstawionym na rys. 6-2a i mogą być opisane 
identycznymi zależnościami. Półokresy ty, tę, jako czasy zatkania tranzysto- 
rów Ty, Ts, można wyznaczyć z zależności (6-19) i (6-20) 


ech UBu Ica Ba UaEp=UCES „p, ,C,, „ln ( + w) 
UBB1 F Ice Ros, 27 UBEP CK "m 
(7-1) 
Półokresy drgań mogą nie być identyczne, co osiąga się przez zastosowanie 
różnych wartości pojemności Cb; i Cb; lub przez stosowanie różnych wartości 
rezystancji. i 
Zwykle rezystancje Ry są tak dobierane, aby zapewnić nasycenia gra- 
niczne dla tranzystorów przewodzących, co powoduje powstanie warunku 


tą, 7 Rzy Ch 310 


Upęz—U 
Rz 8 R42 BE (7-2) 
i Kp o UCC”Uces 
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Zbyt głębokie nasycenie tranzystorów, wynikające ze zbyt małych war- 
tości Ryą 2 jest szkodliwe, gdyż powoduje opóźnienie procesu regeneracji 
i zmniejszenie maksymalnej częstotliwości generacji. Jeżeli rezystancje R, 
są zbyt duże, to tranzystor przewodzący jeszcze przed przerzutem wychodzi 
z nasycenia spowodowanego chwilowym przesterowaniem bazy prądem ła- 
dowania pojemności. Wierzchołek impulsu napięcia kolektora ma wówczas 
charakterystyczny „schodek”, wynikający z cofania się punktu pracy ze stre- 
fy nasycenia do strefy aktywnej, wskutek ustania prądu ładowania pojem- 
ności poprzez bazę (rys. 7-2). 


a 
ę 
z 

a" 


Rys. 7-2. Zniekształcenia impulsów w układzie 
symetrycznym z rys. 1-1 występujące przy 
nienasyceniu tranzystorów 


Opisane przebiegi są charakterystyczne dla układów, w których przy 
zatkaniu bazy nie występuje przebicie złącza emiterowego. Przy stosowaniu 
tranzystorów o małym napięciu przebicia złącza emiterowego należy mieć 
na uwadze możliwość znacznie szybszego rozładowania się pojemności, niż 
to określa zależność (7-1). W krańcowych przypadkach proces rozładowania 
pojemności sprzęgających przez kolektor tranzystora nasyconego i bazę tran- 
zystora zatkanego może być nawet krótszy niż proces ładowania pojemności 
przez rezystancje kolektorowe. 

Przy stosowaniu tranzystorów o małym napięciu zwrotnym złącza emi- 
terowego należy zbadać, czy nie zachodzi możliwość uszkodzenia tranzystora 
wskutek zbyt dużego prądu rozładowania w obwodzie o małej rezystancji. 

Dla układu, w którym Ucc = UBB > UcEs, UBEp, przy symetrii rezy- 
stancji Rb, = Rpę = Ry można napisać następujący przybliżony wzór na 
okres drgań: 


T, = = ty +t, = 0,69R,(C;, Czy) (7-3) 
p 


Stromość i czas trwania zbocza przedniego impulsu napięcia na kolek- 
torze są głównie określone właściwościami tranzystora i częściowo warto- 
ścią prądów spoczynkowych kolektorowych, podobnie jak w przypadku in- 
nych tranzystorowych układów regeneracyjnych. 
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Stromość i czas trwania to zbocza tylnego określa głównie stała czaso- 
wa ładowania pojemności sprzęgającej; w przybliżeniu 


tód,2 7 MZR Cha (7-4) 


Czas opadania impulsu jest związany z czasem półokresu drgań. Pod- 
stawiając do równania (7-2) zależności (7-1) i (7-4), przy równości Ch 5 Cb:, 
otrzymuje się ten związek w postaci 


brzozy ŚĆ -— = Kp (7-5) 


Przy UCCc = UBB 


ty i 
t,, £3,2-7- Kp (7-5a) 
0 

Związki (7-5) i (7-5a) wskazują na konieczność stosowania tranzystorów 
o dużej wartości 6, w takich układach, w których są wymagane małe war- 
tości czasów opadania przy dużych wartościach czasów półokresów. 

Związek między czasami opadania a czasami półokresów powoduje, że 
maksymalna możliwa do uzyskania wartość współczynnika wypełnienia cią- 
gu impulsów generowanych jest ograniczona. Zagadnienie to jest identyczne 
z rozpatrywanym w rozdz. 6 (p. 6.2.1) a uzyskana zależność (6-14) stosuje się 
również do rozpatrywanego układu astabilnego. 

Ponieważ zagadnienie zwiększenia stosunku czasów półokresów jest | 
jednym z ważniejszych, poświęca się mu dużo uwagi. Stosuje się różne mo- 
dyfikacje układowe; jedną ze skuteczniejszych jest wprowadzenie wtórni- 
ków emiterowych do obwodów sprzężenia zwrotnego, w celu przyspieszenia 
ładowania pojemności sprzęgających. Inne sposoby, polegające m.in. na 
zastosowaniu różnych stałych czasowych, przedstawiono w pracy [1]. 


7.2.2. Regulacja półokresów drgań 


Regulacja półokresów drgań w multiwibratorze symetrycznym może być 
przeprowadzona dla obu półokresów łącznie lub rozdzielnie. Zasady i spo- 
soby regulacji są zasadniczo takie same jak w przypadku układu monosta- 
bilnego (p. 6.2.3) i polegają na: a) zmianie pojemności Cb, b) zmianie rezy- 
stancji Rp, c) zmianie napięcia UBB, d) potencjometrycznym regulowaniu 
skoku napięcia zatykającego bazę (rys. 6-5). Regulacji częstotliwości drgań 
najdogodniej można dokonać przez zmianę napięcia UBB, jak np. w ukła- 
dzie z rys. 7-3, gdzie zastosowano w tym celu potencjometr pojedynczy. 
W pozostałych sposobach przy zastosowaniu pojedynczego elementu regula- 
cyjnego można regulować częstotliwość drgań przez regulację jednego pół- 
okresu, natomiast zastosowanie elementów sprzężonych jest zwykle mało 
dogodne. Ujemną stroną regulacji przez zmianę napięcia UBB i zmianę war- 
tości rezystancji Ry jest zmienny stopień nasycenia tranzystora przewodzą- 
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cego, tym bardziej, że nasycenie pogłębia ach w miarę przechodzenia ku co- 
raz większym częstotliwościom, ; 

Przy projektowaniu multiwibratorów symetrycznych o nierównych pół- 
okresach drgań t, i tę należy brać pod uwagę to, że stosunek tą/t; jest, prak- 
tycznie biorąc, ograniczony i w zwykłym układzie na ogół nie przekracza 
wartości 10...15. Ograniczenie to jest spowodowane dużym czasem ustalania 
się napięcia na kolektorze tranzystora zatykanego. Można dla przykładu 
rozpatrzyć układ z rys. 7-1, w którym początkowo Rby = Rpa, Ch; 7 Cba, 
Ra = Res (Oraz dla uproszczenia UBB = Ucc). Jeżeli będzie się regulować 
półokres t; przez zmniejszenie rezystancji Rw,, to przy pewnej wartości 
Rp, = Rp; min Odetkanie tranzystora T; będzie następować wcześniej, niż 
ustali się napięcie uc, (rys. 7-1b). Przyjmując, że najmniejszy możliwy do 
przyjęcia półokres ty min powinien być około 1,5 raza większy od czasu to, = 
= 2,2R.,Cps, można ustalić szacunkowo stosunek 


ti max z, 0,69R,, Chi pe 64 - 
tymi 33R, Ch 5 


1 min 


(1-6) 


Przy typowej wartości f, = 50 wartość t; max/t; min * 10. W praktyce rezy- 
stancje Ry mogą być kilkakrotnie mniejsze od f,Re, co powoduje proporcjo- 
nalne zmniejszenie stosunku półokresów drgań. 


Rys. 7-4. Multiwibrator sy- 
Rys. 7-3. Regulacja częstotliwości drgań metryczny sterowany przez 
przez zmianę napięcia w obwodzie baz rezystancję 


Zależność (7-6) oraz dotycząca tego samego problemu zależność (6-14) 
pozostają w mocy również dla przypadku regulacji za pomocą zmiany po- 
jemności sprzęgającej Cb; oraz przy początkowo nierównych rezystancjach 
kolektora i bazy obu tranzystorów. Zagadnienie to jest dyskutowane szerzej 
w pracy [1]. 

Większy zakres regulacji (większy stosunek tę/t1) można uzyskać przez 
zastosowanie sprzężenia za pomocą wtórników emiterowych, skracających 
proces ładowania pojemności, jak również w układach z pojedynczą pojem- 
nością. We wszystkich układach astabilnych najmniejsza wartość półokresu 
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drgań nie może być jednak mniejsza od połowy okresu maksymalnej możli- 
wej częstotliwości generacji układu. 

W związku z zastosowaniem multiwibratorów monostabilnych i asta- 
bilnych jako przetworników zamieniających wartość chwilową wejściowego 
sygnału analogowego na częstotliwość drgań bądź współczynnik wypełnie- 
nia ciągu impulsów generowanych, powstało pojęcie multiwibratora jako 
ukłądu sterowanego. Prosty przykład multiwibratora astabilnego sterowa- 
nego przedstawiono na rys. 7-4. Sygnały wejściowe Uwe, 1 Uwee, Zasadniczo 
wolno zmieniające się, zastępując źródło UBB powodują modulację półokre- 
sów drgań. Zakładając, że w czasie półokresu sygnał sterujący nie zmienia 
się, na podstawie (7-1) można wyznaczyć przybliżone wartości czasów pół- 
okresów w zależności od wartości chwilowych napięć wejściowych: 


Uać 
ty = Ry Ch n(1+ CC. | (7-7a) 
Uw21 
Ur: 
t, = RęCin (14 -GG_j (7-70) 
s Uwz2 | 


Zakresy zmian sygnałów i rezystancje Rp;, Rpa powinny być tak dobra- 
ne, aby w całym zakresie zmian sygnałów wejściowych było zapewnione 
nasycanie się tranzystorów Ty, Tą. Jeżeli napięcia sterujące są zbyt małe 
lub zmieniają polaryzację na przeciwną w stosunku do polaryzacji napięcia 
zasilającego obwody kolektorów, należy zastosować odpowiednie przesunię- 
cie zakresu występowania sygnałów wejściowych bądź przesunięcie pozio- 
mu odniesienia, tj. potencjału masy układu. 


Rys. 7-5. Multiwibrator symetryczny sterowany przez źródła prądowe: a) układ; 
b) przebieg napięcia bazy 


Doskonalszą regulację uzyskuje się, gdy zamiast rezystorów Rp, Ri 
zastosuje się dodatkowe tranzystory o przeciwnym typie przewodnictwa 
w układzie źródeł prądowych, jak na rys. 7-5a. Duża rezystancja wyjściowa 
tranzystorów T;, Ty, wynikająca z zastosowania rezystorów sprzężenia 
zwrotnego prądowego Re;, Re, powoduje, że prądy ładowania nie zależą od 
zmian napięcia na pojemnościach sprzęgających. Ponieważ zmiany napięcia 
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na bazach są liniowe (rys. 7-5b), zależność półokresów drgań od prądów leg, 
lc jest odwrotnie proporcjonalna. Określając przybliżone wartości prądów 
NE Ucc 7 UBEPTUwvet,2 


„RO AM (1-8) 


'e3,4 


znajduje się na podstawie (6-2) (i przy pominięciu UCES): 


C(Ucc+tUgrp UcctUbep 
t, m - b UCCT Bp) = RoĆw CC BET (7-9a) 
L. Ucc= Upęp=lvx 
[e, (U +U ppp) U U » 
Ge OCCIE 6, RDA (7-9b) 
1; Ucc—UpĘp—Uyex 


Zakresy zmian sygnałów wejściowych powinny w tym układzie zawie- 
rać się w granicach zapewniających aktywną pracę tranzystorów Ty, Ty, tj. 
w przybliżeniu 


ŻU gp Ku, LUCCTUpep (7-10) 


Układ z rys. 7-5a może być zmodyfikowany; m.in. w celu zwiększenia 
skuteczności oddziaływania sygnałów wejściowych zamiast pojedynczych 
sterowanych źródeł prądowych stosuje się źródła prądowe w postaci pary 
różnicowej (rys. 7-6). Przedstawiony przykład dotyczy układu jednowejścio- 
wego. Napięcie na drugim wejściu jest stabilizowane za pomocą diody Ze- 
nera, w związku z czym przez rezystor Rę w stanie aktywnym tranzystorów 
płynie prąd stały (przy pominięciu zmian UBep) 


„Uz—UBep 
Re 
Ponieważ napięcie wejściowe oddziałuje zarówno na prąd łą jak i na 


prąd I.,;, zachodzi jednoczesna zmiana półokresów ty i tę w kierunkach 
przeciwnych. Zależności ną ty i ts mogą być uzyskane na podstawie (7-9) 


Ig = Iyy tl, = (7-11) 


Rys. 7-6. Multiwibrator symetryczny ste- 
rowany przez źródła prądowe w układzie 
różnicowym 
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i (7-11), należy jednak zwrócić uwagę na to, że przy przyjętej aproksymacji 
obwodu wejściowego tranzystora nie uzyskuje się bezpośrednio zależności 
półokresów drgań od napięcia wejściowego. Zakres jednoczesnego oddziały- 
wania przez napięcie wejściowe na prądy tranzystorów T; i T; jest bardzo 
wąski, przeciętnie rzędu kilkudziesięciu mV. Dla pewnego rozszerzenia tego 
zakresu jak również dla uzyskania ustabilizowanej i określonej zależności 
zmian półokresów drgań od napięcia wejściowego wprowadza się lokalne 
sprzężenia prądowe na rezystorach Res, Res, zaznaczonych na rys. 7-6 linia- 
mi przerywanymi. Wprowadzenie tych rezystorów, zwiększając zakres syg- 
nału wejściowego, dla którego oba tranzystory są aktywne, powoduje pro- 
porcjonalne zmniejszenie skuteczności oddziaływania napięcia wejściowego. 

Należy zauważyć, że przedstawione układy multiwibratorów sterowa- 
nych nie realizują charakterystyk liniowej zależności częstotliwości gene- 
racji od zmian sygnału sterującego. 


7.2.3, Stałość temperaturowa częstotliwości drgań 


Ze wzrostem temperatury częstotliwość drgań symetrycznego układu asta- 
bilnego zwiększą się. Niestałość temperaturową częstotliwości można wy- 
znaczyć na podstawie wyrażenia (7-1), określającego czasy trwania półokre- 
sów drgań w zależności od parametrów tranzystora IC,, UBEP, UCEs, zależ- 
nych od temperatury. Uzyskuje się przez to zależności na przyrosty tempe- 
raturowe półokresów drgań identyczne z zależnościami (6-20b) lub (6-31c) 
i (6-31d), dyskutowanymi w p. 6.2.2 i w p. 6.3.2. Dla zmniejszenia wpływu 
zmian prądu Icy, Co jest ważne przede wszystkim przy stosowaniu tranzy- 
storów germanowych, należy dążyć do możliwie małych wartości rezystan- 
cji Ry. Zmniejszenie wpływu zmian UBEp i UcEs polega na stosowaniu moż- 
liwie dużych napięć Ucc i UBB, co w praktyce nie stwarza jednak większych 
możliwości stabilizacji. 

Praktycznie biorąc, niestałość częstotliwości w układach symetrycznych 
z tranzystorami germanowymi w zakresie temperatur 20..60%C wynosi ok. 
3..50/0, a przy stosowaniu tranzystorów krzemowych — ok. 1...2%. 

W celu zwiększenia stałości częstotliwości można zastosować kompen- 
sację temperaturową, wykorzystując elementy takie jak: rezystory o do- 
datnich współczynnikach temperaturowych, diody, termistory, diody Zene- 
ra itp. 

Przykłady multiwibratorów z kompensacją temperaturową podano na 
rys. 7-7, W układzie z rys, 7-7a zastosowanie spolaryzowanych zaporowo 
diod D, i De ma na celu wchłonięcie prądów IC, zatkanych tranzystorów, 
Diody powinny być tak dobrane, aby dla współpracujących tranzystorów 
przy maksymalnej temperaturze pracy prądy zwrotne Ipymax były równe 
prądom zatkania ICę max. Kompensacja wpływu jest możliwa również przy 
Ip max > ICy max, należy jednak wówczas diody dołączyć do części rezystan- 
cji Ry. 

W układzie z rys. 7-7b zastosowano termistor Rr. Zmniejszająca się wy- 
kładniczo ze wzrostem temperatury rezystancja termistora umożliwia kom- 
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pensację temperaturową wskutek zmniejszania wypadkowego napięcia 
z dzielnika zasilającego obwody baz. Działanie kompensacyjne wynika z wy- 
dłużenia się obu półokresów drgań, wskutek przesuwania się w górę (rys. 
6-3) asymptoty przebiegu napięcia na bazie tranzystora zatkanego. W ukła- 
dach tych pożądany stopień kompensacji dobiera się zwykle ekseprymen- 
talnie, przy czym do kształtowania charakterystyki przy danym termistorze 


Rys. 7-7. Stabilizacja temperaturowa okresu drgań: a) prądem zwrotnym diod D4. Da 
spolaryzowanycłh zaporowo; b) zmienną rezystancją w obwodzie zasilania; c) zmienną 
rezystancją termistora Rp w dzielniku zasilającym bazy 


stosuje się zwykle dodatkową rezystancję równoległą Rp. Rezystancje ob-= 
wodu kompensującego można również obliczyć na podstawie zależności 
(6-3łd) i zależności pochodnych od niej. Zakładając strukturę obwodu kom- 
pensacji można ułożyć dwa (lub więcej, zależnie od stopni swobody) rów- 
nania na półokres drgań — jedno dla określonej temperatury leżącej w po- 
bliżu najmniejszej temperatury pracy i drugie — dla temperatury zbliżonej 
do maksymalnej temperatury pracy. W równaniach tych należy podstawić 
wartości rezystancji, napięć i prądów odpowiadające wybranym temperatu- 
rom. Przy układaniu równań należy uwzględnić, że przez wspólną część re- 
zystancji obwodu kompensującego płynie również prąd bazy tranzystora 
nasyconego. Zakładając równość półokresu drgań przy obu temperaturach, 
przez rozwiązanie równań ustala się wartości poszukiwanych rezystancji 
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W praktyce należy jeszcze sprawdzić przebieg zależności częstotliwości drgań 
dla temperatur pośrednich. W sumie więc przebieg obliczeń może być dość 
skomplikowany. Ę 


7.2.4. Maksymalna częstotliwość generacji układów symetrycznych 


Częstotliwość drgań multiwibratora astabilnego nie może przekraczać pew- 
nej wartości granicznej, określonej głównie właściwościami zastosowanych 
tranzystorów. Przy częstotliwościach generacji zbliżonych do częstotliwości 
granicznej kształt generowanych drgań odbiega znacznie od przebiegu pro- 
stokątnego i jest zbliżony do sinusoidy. Maksymalną częstotliwość generacji 
można w przybliżeniu określić przez zbadanie układu małosygnałowego 
przedstawionego w postaci uproszczonej na rys. 7-8, przy pominięciu po- 
jemności sprzęgających. Należy w tym celu ustalić, w jakim zakresie czę- 
stotliwości występuje w układzie ujemna rezystancja, badając np. obwód 
emitera tranzystora T;. Impedancja Z = Uy/I, ma charakter zespolony, przy 
czym w zakresie dużych częstotliwości część rzeczywista Z przechodzi z war- 
tości ujemnych na dodatnie. Drgania samowzbudne są możliwe w tym za- 
kresie częstotliwości, w którym część rzeczywista impedancji Z jest ujem- 
na [2]. 


-Ugg 


Rys. 1-9. Uproszczony schemat zastęp- 
Rys. 7-8. Rozpływ prądów w uprosz- czy tranzystora dla zakresu dużych 
czonym układzie multiwibratora częstotliwości 


Przy wyznaczaniu wartości Z możną zastosować przybliżony schemat 
zastępczy tranzystora w układzie o wspólnym emiterze dla zakresu dużych 
częstotliwości, pokazany na rys. 7-9 i omówiony w p. 1.3.2.2, w którym dla 
uproszczenia obliczeń pominięto konduktancję i pojemność emiterową. Współ- 
czynnik 8 jest określony jako 


8 = sa SBE (7-12) 


W spotykanych w praktyce układach multiwibratorów są spełnione wa- 
runki R,> r, oraz ©,C-Ty > 1. W takim przypadku prąd bazy tranzysto- 
ra T; jest równy w przybliżeniu prądowi kolektora Ty, Ipą = lą = xl4. JE- 
żeli dalej przyjmie się, że napięcie na bazie tranzystora T; jest zbliżone 
do U;, to prąd kolektora tranzystora T», z uwzględnieniem impedancji wyj- 
ściowej tranzystora, wynosi 


2 
1. = zę 1, ŁUl0;C.+joC,) (7-13) 
a prąd bazy tranzystora T; wynosi (rys. 7-8) 
a? A 1 
ln= ,* -L+U,|o;CctjoCct >- (7-14) 
1-a« R: 


Suma prądów dopływających do tranzystora powinna być równa zeru, 
zatem 


h=ląt+ly = alt=; * — HU, (oi Ga +jocz) 
J=« R 
Z zależności tej można wyznaczyć impedancję Z jako 
Za A : (7-15) 


1 Ą 
| 0ę C+ Rz + joCe 
Z łatwością można stwierdzić, uwzględniając zależność (7-12), że część 
rzeczywista tej impedancji jest ujemna przy małych częstotliwościach i sta- 
je się równa zeru przy częstotliwości 


ja MAE. V- „1+o,GR, _ hi : lżz, 
KC. PB 1+20,C.R,. V6 1--20 
(7-16) 
przy czym 
TX = RyCco 
Przy uwzględnieniu dodatkowej pojemności C,, obciążającej kolektor, 
wzór na fmas przybiera postać 


U SECEJ 
= j (7-16a 
max vB, Vo l+a+mz i 
przy czym 
wa Pó 
Ce 


Przy tranzystorach o dużej częstotliwości granicznej f, zwykle x > 1; wów- 
czas w przybliżeniu . 


„8 


Rz azy (7-16b) 
VQ-+m) 8, 


Imax BU 
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Z uzyskanych wzorów wynika, że maksymalna częstotliwość generacji 
jest w przybliżeniu proporcjonalna do częstotliwości granicznej tranzystora 
i w stosunkowo niewielkim stopniu zależy od wartości f, i od warunków 
obciążenia. We wzorach tych do obliczeń należy podstawić wartości wę i Ce 
oraz fł,, zmierzone w warunkach najbardziej niekorzystnych, tj. wówczas, 
gdy napięcie na kolektorze jest najmniejsze (co do wartości absolutnej). 
Wartości fmex obliczone w ten sposób są nieco większe od wartości rzeczy- 
wistych osiągalnych w praktyce. j 


Przykład 7.1. Obliczyć maksymalną częstotliwość generacji dla tranzystora 
© danych: ję = 300 MHz, Cc = C, =6 pF, 8, = 50, Re = 500 Q. 
1. Oblicza się współczynniki xi n: 
X =w;RceCc = Ża* 0,3 * 10” * 0,5 * 103.6 - 10712 = 5,65 


CFC; _6+6 


2 
Ce 6 
2. Wyznacza się fmax według (7-16a) 
jana BE Ma 
fax = złą __AFt___ — 300, 15,65. — 26 MHz 
V Po 1+(1+n)z 50 1 +-(1+-2)5,65 


7.2.5. Projektowanie układu 


Obliczenie układu symetrycznego multiwibratora astabilnego jest proste, 
gdyż polega w zasadzie na wyznaczeniu wartości dwóch rezystancji Ry i Re 
oraz pojemności Cp. Przy wyborze rezystancji należy brać pod uwagę pożą- 
daną stabilizację temperaturową, dopuszczalny prąd maksymalny kolektora 
oraz wartość optymalną tego prądu, która może być istotna przy układach 
z dużą częstotliwością powtarzania. W przypadku stosowanią tranzystorów 
należy uwzględnić ograniczenia nakładane na napięcie zwrotne złączy emi- 
terowych i ewentualnie zabezpieczyć te złącza przez włączenie szeregowe 
diod w obwodzie emitera lub bazy. Możliwe jest w tym przypadku zastoso- 
wanie układu z dzieloną rezystancją kołektora, w celu zmniejszenia skoków 
napięcia bazy. 

Dla wielu tranzystorów chwilowe przebicie złącza emiterowego nie jest 
szkodliwe, jeżeli prądy są w dostatecznym stopniu ograniczone, jednakże 
w układzie multiwibratora astabilnego praca z przebiciem złącza nie jest 
wskazana, gdyż powoduje skrócenie fazy zatkania tranzystora, przy utrzy- 
waniu takiej samej wartości czasu ładowania pojemności przez rezystancję 
kolektora. W celu utrzymania żądanej wartości czasu półokresu należy w ta- 
kich przypadkach znacznie zwiększać pojemności sprzęgające, w rezultacie 
czego stosunek czasu opadania impulsu to do półokresu jest znacznie więk- 
szy niż w układach pracujących bez przebicia złącza emiterowego. 

Przebieg projektowania układu konwencjonalnego ilustruje poniższy 
przykład obliczeniowy. 


Przykład 7.2. Zaprojektować multiwibrator o danych: Ucc =6V, fp= 
= 10 kHz, ty = tz, ty/to, 2210, Atp/tpy X 0,05 w zakresie temperatur 25...50?C. 
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1. Obliczenia przeprowadza się dla tranzystora o danych jak w przykła- 
dzie 6.1, przy wykorzystaniu niektórych zastosowanych w tym przykładzie 
zależności i oszacowania zmian wartości UBEP i ICo. 

2. Wyznacza się maksymalną wartość Ry, na podstawie założonej zmien- 
ności temperatury okresu drgań tp. Przy m =1, z zależności (6-20b) 


M Ozn, 
k "7 aiRy 1008 > 0,951n 2 
skąd e 
Ry G-12—6:06-2%__ 16 ka 


0,02 (0% — 1) 


Obiera się wartość Rb = 15.kQ. 
3. Wyznacza się rezystancję Rc według warunku (7-2), przy Kr=1 


R 
ŻB__ _15_ _ 0,19 kQ 
80 


Rc2 7 

Bo min 

Obiera się wartość Rec = 200 Q, przy której Ic = Ucc/R« = 6/0,2 z 30 mA. 
4. Sprawdza się stosunek czasu półokresu do czasu opadania: 


t,s£0,69R,C,; t, =22R,C, 


t 0,69R, 
A= NB = IB 34>10 
to: 2,2Re 2,2 + 0,2 
5. Wyznacza się pojemność Ch z zależności (7-1) 
t -6 
C == ze gd. eZ z 107% = 4,8 nF 
2R, In 2 25, R, ln 2 2-10-15- 0,69 


1.2.6. Modyfikacje układowe 

Przez modyfikację układu multiwibratora symetrycznego, poza omówionymi 
w p. 7.2.2, układami regulacji i w p. 7.2.3. układami stabilizacji, zmierza się 
w kierunku poprawienia kształtu generowanych impulsów ewentualnie 
zwiększenia stosunku ts/t; oraz zwiększenia częstotliwości generacji. 

Na rysunku 7-10 przedstawiono układ, w którym dla poprawienia kształ- 
tu impulsów kolektorowych zastosowano dodatkowe diody i rezystory, Idea 
układu polega na tym, aby ładowanie pojemności następowało nie przez 
rezystancję Ra i R-> jak w układzie konwencjonalnym, lecz przez dodat- 
kowe rezystancje Rz, i RQ. Umożliwiają to diody D, i D,, które w czasie 


Rys. 7-10. Multiwibrator astabilny z diodami od- 
cinającymi, umożliwiającymi poprawienie kształtu 
impulsów 


procesu ładowania pojemności odcinają obwód kolektora od pojemności. 
Układy tego typu zapewniają dobry kształt tylnego zbocza impulsu, lecz ich 
zastosowanie jest ograniczone do przypadków niezbyt dużej asymetrii pół- 
okresów drgań. Pod względem możliwości uzyskania dużego stosunku ta/fy 
są one gorsze od układu konwencjonalnego, w istocie bowiem czas ładowa- 
nia pojemności pozostaje nie tylko nie zmniejszony, lecz nawet zwiększa się. 
Porównując układ konwencjonalny o najmniejszej możliwej wartości rezy- 
stancji Re z układem z rys. 7-10, jako podstawę porównania powinno się 
przyjąć równość R, = RCR. /(R.+-RQ). Stąd wynika, że stała czasowa R<Ch 
jest mniejsza od stałej czasowej R. Cy, gdyż zawsze R. > R,. 

Radykalnym sposobem, umożliwiającym zarówno polepszenie kształtu 
impulsów jak i znaczne zwiększenie asymetrii półokresów, jest zastosowanie 
wtórników emiterowych w obwodach sprzęgających. Na rys. 7-11 przedsta- 
wiono układ tego typu, stanowiący również pewne rozwinięcie układu 
z rys. 7-10. 

Wobec wzmocnienia prądowego wnoszonego w tym układzie przez wtór- 
niki, pojemności sprzęgające obciążają obwody kolektorów prądem f-krot- 
nie mniejszym niż w układzie konwencjonalnym. Jest to równoważne 
f-krotnemu zmniejszeniu pojemności sprzęgających, przy zachowaniu tej 
samej długości półokresów drgań. Teoretycznie więc biorąc, układ umożli- 
wia fl-krotne zwiększenie stosunku półokresu impulsu i czasu opadania, 
określonego zależnością (7-5), oraz tyleżkrotne zwiększenie asymetrii pół- 
okresów określonej zależnością (7-6). Praktycznie jednak zysk jest kilka- 
krotnie mniejszy od wartości f, tranzystorów zastosowanych przy budowie 
wtórników emiterowych, ze względu na własną rezystancję wyjściową wtór- 
nika, ograniczenia częstotliwościowe oraz rezystancję wejściową tranzysto- 
ra, przez bazę którego pojemność jest ładowana. 

Uzyskanie dużej częstotliwości generacji multiwibratora astabilnego jest 
uwarunkowane zastosowaniem tranzystorów o dostatecznie dużej częstotli- 
wości granicznej. Istotna jest przy tym również duża dopuszczalną wartość 
prądu kolektora, aby można było zastosować małe wartości rezystancji. Jest 
io niezbędne po to, aby zmniejszyć ograniczenia szybkości przełączania po- 


DĄ lba Ct U Se. /N ę 
MT, AU | ORDY / A tezzzć ję 
GRO 
| = 
wii AGE A poj E 
Rys. 7-11. Żastosowanie wtórników Rys. 7-12. Muitiwibrator astabił- 
emiterowych w celu poprawienia ny z dzielonymi rezystancjami 
kształtu impulsów kolektora 
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wodowane zjawiskiem Millera oraz aby wartość pojemności sprzęgających, 
jakie należy zastosować ze względu na okres drgań, była duża. Przy małych 
pojemnościach sprzęgających wzrasta szkodliwy wpływ pojemności złączo- 
wych i pojemności montażowych, co w reżultacie powoduje: a) zwiększenie 
niestałości okresów drgań wskutek niestałości pojemności montażowych, 
b) trudności w powstawaniu procesu regeneracyjnego, c) wrażliwość układu 
na zmianę tranzystorów i obciążenia. 

Zastosowanie współczesnych szybkich tranzystorów  epiplanarnych 
w układach astabilnych powoduje jednak czasem trudności wynikające 
z ograniczonej wartości napięcia zwrotnego złącza emiterowego. Można 
w tym przypadku stosować diody zabezpieczające, jednak powoduje to pew- 
ne osłabienie procesu regeneracji, które może być istotne dla układów o du- 
żej częstotliwości drgań. Inny sposób polega na zastosowaniu układu z dzie- 
lonymi rezystancjami Re (rys. 7-12), którego zalety w realizacji monostabil- 
nej omówiono w p. 6.2.5, Umożliwia on, oprócz zmniejszenia skoku napięcia 
bazy, również zwiększenie pojemności sprzęgających. Zysk nie może być 
zbyt duży (dwu- lub trzykrotny) ze względu na rezystancje RL, które po- 
garszają warunki regeneracji (wpływ ten można nieco zmniejszyć przez 
zbocznikowanie rezystancji R. niewielkimi pojemnościami). 


7.3. Układy symetryczne ze sprzężeniem pojemnościowym 
emiterowym 


7.3.1. Układ ze źródłami prądowymi 

Podstawowy układ multiwibratora astabilnego ze sprzężeniem pojemnościo- 
wym w obwodzie emiterów przedstawiono na rys. 7-13a. Należy on do tej 
samej rodziny multiwibratorów co przedstawiony w p. 6.4 układ monosta- 
bilny; działanie tych układów jest również bardzo podobne. Całkowity prąd 
Ig = IgyTIg, obu źródeł prądowych płynie kolejno przez oba tranzystory Ty 
i Ty, przy czym podczas przewodzenia tranzystora T; pojemność sprzęgająca 
jest ładowana przez prąd IE+, natomiast podczas przewodzenia tranzysto- 
ra Tę — przez prąd Ig; płynący w przeciwną stronę. 

Zmiana napięcia na pojemności C zachodzi w zakresie wartości IERg 
(rys. 7-13b). Jeżeli prądy ładujące pojemność w obu częściach okresu są 
jednakowe, tj. Ip, © Igy, to zmiana napięcia na IgRg odpowiada okresowi 
drgań równemu w przybliżeniu 4RgC. Jeżeli prądy te nie są jednakowe, to 
poszczególne części okresu, w ciągu których tranzystory T; i Ts są zatkane, 
nie są jednakowe i wynoszą odpowiednio: 


I 2 

t, zC [(- że) Rg- ŻUEB | (1-17a) 
Ip Ig; 
I 2U 

t, ==C |= m) R;— z (1-170) 
Ip, Ik, ż 


Układ ten można stosować jako stabilne źródło sterujące przede wszyst- 
kim przy Średnich i dużych częstotliwościach powtarzania. Regulacja czę- 
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| Sie ASM — Uęc 


Rys. 7-13. Multiwibrator astabilny ze sprzężeniem pojemnościowym emiterowym: 
a) układ podstawowy; b) przebiegi napięć 


Rys. 7-14. Przykład realizacji multiwibratora astabilnego 
ze sprzężeniem pojemnościowym emiterowym 
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stotliwości, podobnie jak w tego typu układzie monostabilnym, może być 
łatwo przeprowadzona przez zmianę rezystancji Rg i pojemności C. Cechą 
charakterystyczną tego układu (jak zresztą wszystkich multiwibratorów ze 
sprzężeniem pojemnościowym w obwodzie emitera) jest duża wartość po- 
jemności C, przewyższająca pojemności rozproszone nawet przy najwięk- 
szych częstotliwościach powtarzania. Ułatwia to określenie okresu drgań 
przy dużych częstotliwościach generacji i ogranicza zastosowanie układu 
w zakresie małych częstotliwości, gdyż wymagane pojemności sprzęgające 
są dla tego zakresu bardzo duże. 

W układzie tym można z łatwością osiągnąć stosunek ty/t, ok. 50, a na- 
wet większy. W praktyce wartość tego stosunku jest ograniczoną jedynie 
rozpiętością wydajności zastosowanych źródeł prądowych. 

Projektowanie układu astabilnego ze sprzężeniem pojemnościowym 
w obwodzie emitera jest bardzo zbliżone do przedstawionego w p. 6.4.3 pro- 
jektowania układu monostabilnego. Szczególnie przy określaniu zakresu re- 
gulacji częstotliwości, ustalaniu poziomów napięć i wybraniu rezystancji 
mogą być zużytkowane te same zależności. 

Na rysunku 7-14 przedstawiono układ zrealizowany przy wykorzystaniu 
wyników obliczeń zawartych w przykładzie obliczeniowym 6.4. Układ umoż- 
liwia regulację liniową okresu drgań w funkcji rezystancji Rg, w zakresie 
1:5. Ze względu na jednakowe prądy obu emiterów (Ig; = IE+ = 3,75 mA) 
przebieg napięcia wyjściowego na kolektorze tranzystora Tę ma kształt Sy- 
metryczny. Przy zmniejszaniu pojemności C częstotliwość drgań wzrasta, 
przy czym w praktyce maksymalna jej wartość -wynosi ponad 15 MHz. 
W układzie mogą być zastosowane różne inne typy tranzystorów. Dość 
istotna jest mała wartość rezystancji przewodzenia diod w obwodzie emi- 
tera, ze względu na wprowadzane ujemne sprzężenie zwrotne prądowe. 


7.3.2. Uproszczony układ z rezystancjami 


7.3.2.1. Analiza układu. W multiwibratorze astabilnym ze sprzężeniem po- 
jemnościowym emiterowym zamiast źródeł prądowych (rys. 7-13a) można 
zastosować zasilanie ze źródła napięciowego przez rezystancje Rą i Ra 
(rys. 7-15a). Idealizowane przebiegi napięciowe dla takiego uproszczonego 
układu (rys. 7-15b) różnią się od przebiegów w multiwibratorze ze źródłami 
prądowymi głównie tym, że wierzchołki impulsów prostokątnych nie są 
płaskie. Wynika to ze sterowania tranzystorów prądem ładowania pojem- 
ności Ć zanikającym wykładniczo, na przemian płynącym przez rezystan- 
cje Rqą i Res. 

Układ umożliwia uzyskanie stosunku czasów półokresów t; i t» rzędu 
kilkudziesięciu, a przy pracy bez nasycenia również dużej częstotliwości 
generacji. Wadą układu, poza wspomnianym zwisem wierzchołków impul- 
sów, jest stosunkowo skomplikowany sposób projektowania oraz trudności 
z rozdzielnym regulowaniem półokresów ty i ty. 

Analizę układu dogodnie jest rozpocząć od chwili tuż przed zakończe- 
niem przewodzenia tranzystora Ty, gdy tranzystor T; jest jeszcze zatkany. 
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Rys. 7-15. Uproszczony układ multiwibratora astabilnego ze sprzężeniem pojemnościo- 
wym emiterowym: a) układ; b) przebiegi napięć 


W tym czasie pojemność C jest ładowana przez rezystancję Re. Tranzy- 
stor T; odtyka się w chwili przejścia napięcia we; przez poziom progowy UEB. 
W chwili odetkania tranzystora T; napięcie ue. jest równe w przybliżeniu 
(—Eg+UeEB). Przybliżenie polega na pominięciu spadku napięcia powstałego 
wskutek przepływu prądu bazy przez małą rezystancję Rg. 

Bezpośrednio po przerzucie w chwili £ = 0* napięcie ue, jest takie samo 
jak tuż przed przerzutem (pomijając niewielki skok dodatni wynikający ze 
zmiany napięcia ue; Od wartości progowej Ugg do wartości napięcia UEB 
przy pełnym przewodzeniu tranzystora Ty). Stąd bezpośrednio po przerzucie 
prąd emitera ie, tranzystora Ty można wyznaczyć w postaci następującej 
sumy prądów płynących przez Re, i Res: 


- Upg—U UpprE.—U 
Alp, = ż,(0*) = —EEEB , SEE _g EB 
Re: Res 


Na podstawie (7-18) można wyznaczyć skok napięcia AUC; na kolekto- 
rze tranzystora Ty 


(7-18) 


R 
AUG, F %yż,(0*) Rye zę [(+ 


e2 


Re : 
(Uyg—Upp) +Eg (1-19) 
Re 
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"W celu uniknięcia nasycenia tranzystora T; skok napięcia AUC; powinien 
być mniejszy od napięcia (Eg—UCES). 

Składowa prądu ie; płynąca przez rezystancję Res maleje, dlatego też 
napięcie uc, przy przewodzeniu tranzystora T; nie jest stałe i dąży do war- 
tości uci(o0), wynikającej ze składowej stałej określonej prądem płynącym 
przez rezystancję R 


R 
u(00) = — Eg — 5 (Upę—Upp) (7-20) 
Ra 
Odetkanie tranzystora T+ następuje w chwili t, przy zrównaniu napię- 


cia Ueg(t) z napięciem ucy(t)+UEB. Przebiegi uez(t) i uc,(t) można wyznaczyć 
w poniższy sposób: 


; ; 
u„(t) =(—E,+Upp—Upr) exp | — ——— >) UEE 1-21) 
„(t) = (—E4+ Ugp—Upe) >( RC +Upe ( 
u(t) = —E4+4, ż,,(t) Ry (7-22) 
Stąd, po dokonaniu odpowiednich przekształceń, wyznacza się t = tę 
1 jw 
(Eg+Upz=Ugp)| lp = ię 
hy=R„CIn m m, Ro FŻ Tą IA —— = (+9 
E,+(Upę—Upg) ———*- 119—-, 
STOWEZER a "| (1-23) 
przy czym: 
E 
Tę = RC; aa =; gaożk. 
UgE”UrB Rze R 


W chwili t następuje przerzut i napięcie ue, skokiem zmienia się w stro- 
nę wartości ujemnych. Wartość tego skoku napięcia, zatykającego tranzystor 
Ty w obwodzie emitera, jest równa wartości skoku napięcia uc, które zmie- 
nia się od w,(t;) (tuż przed skokiem) do —Eg (tuż po skoku, przy pominięciu 
spadku napięcia pod wpływem prądu bazy na rezystancji Rg). Na podsta- 
wie zależności (7-21), (7-22) i (7-23) można wyznaczyć wartość napięcia 
u,,(tż) tuż po przerzucie, a mianowicie 
R Bą 


Ry (Up; —U ( eż %L)+u 

"np EE  HEB "g=e IŁ Wiąz > EB 

R 2 Ry : R4 e2 g (2 
-24) 


e: 
Czas zatkania ty tranzystora Ty wynika z procesu ładowania pojemności 


C przez rezystancję Re;, od napięcia u,,(tż) do napięcia Upp = UEB. W pro- 
cesie ładowania napięcie ue, zmierza do poziomu asymptotycznego UgE ze 
stałą czasową Rę;C. Czas ty można wyznaczyć jak niżej 


uz) "AM E, 


R, R„-R E, 
ty =RaCln (- z REZ B APE Ez) = 
RA RR, UgE—UEB Rt Ry 
y+1 
sa grln |1+ —J— |-—0—-4- | 1-25 
TU | Ę 1+9 ( 7 p ( , 


przy czym z, = RC. 


616 


Bezpośrednio po włączeniu tranzystora T> prąd ię(t2) 


Mlpą = i„(EŻ) UEĘEg_UEB. + UgE—Węs(t3) 
2 eż 


Re: RA 
R» R„=R R 
(Upp—Upp)| 2— —*- =» 8 
= PREDEECDEB. |: SEREM WRO F RR. 
R. R. 
(7-26) 


Stąd można wyznaczyć skok napięcia AUC = agAIgeRc. W celu uniknięcia 
nasycenia tranzystora Tę skok ten powinien być mniejszy od wartości 
(UCC”Eg—UCES). 

Z przeprowadzonej analizy wynika, że mimo prostoty układu jego opis 
jest stosunkowo skomplikowany. Szczególnie niekorzystne jest to, że czasy 
t, i tę zależą od tych samych parametrów, co w praktyce utrudnia ich re- 
gulację. Zależności na czasy półokresów są ponadto skomplikowane, zawie- 
rają bowiem cztery parametry, co utrudnia projektowanie układu. 

Dla ważnego przypadku t; = £4 można przyjąć Re, = Res = Re, a wów- 
czas zależności na czasy półokresów przyjmują postać 


ty = tę =R.CIn(1+g) (7-27a) 
przy czym musi być spełniony warunek 


e DL 7-27 
> (7-27b) 


Dla przypadków ty 7 tę stosunek Q = ty/tę może być wyznaczony w sposób 
przybliżony, co ułatwia interpretację występujących zależności. Na przy- 
kład przy spełnionych zwykle warunkach g Ś1, p Ś1, dla przypadku silnej 
asymetrii y > 1, zależności (7-25) i (7-23) mogą być zastąpione zależnościami: 


v+1 
ty = Sz ;— + 1-2 
1 SS 71 1-9 ( 7 +) (7-28a) 
1 
tę Ts9 + — >| (7-28b) 
YG+9) 
z których 
ty 19 
m1 zy DE. pg 7-29 
Q t rg y (7-29) 


Z powyższego wynika, że w pierwszym przybliżeniu wartość stosunku 
czasów t; i tę jest wyrażona stosunkiem rezystancji Re, i Res. 

Stosunek czasów ty i tę można regulować w węższych granicach (kil- 
kakrotna zmiana) za pomocą rezystancji Ry i siły elektromotorycznej Eg, 
a w szerszych granicach — za pomocą rezystancji Re; i Res. Na rys. 7-16 
przedstawiono układ, w którym reguluje się wartości Re; i Res jednocześnie 
za pomocą jednego potencjometru. W ten sposób z łatwością można osiąg- 
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nąć płynną zmianę stosunku Q w bardzo szerokich granicach, np. od 1:50 
do 50:1. Wadą systemów regulacji Q przez zmianę wartości Re, Re jest 
zmiana amplitudy napięcia wyjściowego. 


Rys. 7-16. Układ multiwibratora z regulacją półokresów 
drgań potencjometryczną 


S-+Uęe 


Stałość temperaturowa częstotliwości generacji układu uproszczonego 
jest w przybliżeniu taka sama jak układu ze źródłami prądowymi, tj. zależy 
prawie wyłącznie od zmian napięcia UEB. 


7.3.2.2. Projektowanie układu. Projektowanie układu astabilnego przedsta- 
wionego na rys. 7-15a wykonuje się na podstawie danych wartości napięć 
zasilających Ucc i Uzr. Jeżeli napięcia zasilające nie są znane, to należy 
przyjąć wartość Ucc większą od pożądanego skoku napięcia AUCe o war- 
tość (Eg+UCES), tj. o ok. 3..5 V, a UEE o wartości 5..15 V. Jeżeli zależy na 
możliwie płaskim przebiegu wierzchołków impulsów wyjściowych, to war- 
tość UgE powinna być jak największa. 

Najważniejszą czynnością jest wyznaczenie wartości rezystancji Re 
i Re. Dla przypadku ty tę stosunek rezystancji y można wyznaczyć na 
podstawie zależności (7-29). Przy t, =t, zakłada się zwykle Re = Re, ti. 
y = 1. Przy wybranej wartości, y można obliczyć wartość g, przy której 
tranzystor Ty nie nasyca się. Na podstawie zależności (7-19) określa się wa- 
runek nienasycania się tranzystora T;, a mianowicie 


de | (7-30) 
| jam 
7 
przy czym, 
,.  E,—U 
s 5 u RY (1-30a) 
EE FEB 


Przy ty F fa i Rey = Re wartość g wyznacza się z zależności (7-27b), przy 
czym spełnia ona również w przybliżeniu warunek (7-30). 
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Przy określonych już wartościach y, p i g, posługując się dokładnymi 
zależnościami (7-23) i (7-25) można sprawdzić wartość stosunku Q, w celu 
dokonania ewentualnej korekty współczynników. 

Dalszą czynnością jest odpowiednie założenie wartości Re; i Re (speł- 
niających przyjęty stosunek tych rezystancji) i obliczenie wartości Rg oraz 
wartości maksymalnych prądów chwilowych tranzystorów, na podstawie 
(7-18) i (7-26), Wyznaczone wartości prądów nie powinny przekraczać do- 
puszczalnych natężeń maksymalnych, ale nie powinny być również zbyt 
małe. Kolejność obliczeń może być odwrócona, a mianowicie — znajduje 
się wartości rezystancji odpowiadające przyjętym zakresom prądów. 

Po zaakceptowaniu wartości Re; i Rege, należy na podstawie wartości 
AUC+ i Alpgę wyznaczyć rezystancję Re. Na końcu wyznaczą się pojemność 
międzyemiterową C. 

Kolejność obliczeń jest dla przypadku ty = tę zilustrowana poniższym 
przykładem obliczeniowym. 


Przykład 7.3. Obliczyć multiwibrator astabilny w układzie z rys. 7-15a, przy 
danych: UCCc ** 15 V, UgE =15 V, AUCę 2 10 V, fp=80 kHz, ty = tą. Dane 
tranzystora: fg 22 50, UcEs = UEB = 0,25 V. 

1. Wyznacza się wartość Eg z warunku nienasycenia się tranzystora T» 


E, £Ugc=AUcę—Ucps = 15—10—0,25 = 4,75 V 


Obiera się wartość Eg = 4 V, przy której 
E, 4 


- 15—0,24 


gy o ZE eg. = 0,271 

UgEUEB 
2. Wyznacza się, przy założeniu y = 1, wartość g według (7-27b) 
0,271 


2 
= -—*— = - sz (,135 
A 2 2 


3. Przyjmując Rę = 3,3 kQ, oblicza się Ręą = gRe = 0,135: 3,3 = 0,445 kQ 
oraz na podstawie (7-18) i (7-26) wartości Alp; i Alpa 


„2(Upe—UpB) FE _ 2(15—0,25)44 


Alp, = Ę ga = 102 mA 
e > 
1—g9 1+2g 
WęE—Ugp) (e )--E, 
Mlpą 52 ei am m 1-9 1tg 
© R. 
(15—0,25) (-- km 0135.) 4 AF0.271_ 

3 1 1-0,135 1:0,185_ 114 mA 


3,3 


Iloczyn Alp, i Rg ma wartość ok, 4,5 V, a więc tranzystor może lekko nasy- 
cać się na początku przewodzenia. W praktyce stwierdzono, że nie ma to 
większego wpływu na czasy ty i tę, a ponadto nasycenie można skorygować 
przez zastosowanie nieco mniejszej rezystancji Rg. 
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4. Przyjmując obliczone prądy wyznacza się 


AU ca 
Ry = 02 AO 0,877 kQ 
09 Al pą 11,4 


Można przyjąć nieco mniejszą wartość, a mianowicie 820 Q. 
5. Oblicza się pojemność C 


EE m | USER 
2f,RQnU+p)  2-80-3,3n(1+0,271) 


= 7,9 nE 


Układ zrealizowany według powyższych obliczeń wykazał zadowalającą 
zgodność parametrów z danymi wyjściowymi. Zamiast oddzielnego źródła 
Eg zastosowano dzielnik złożony z rezystorów 1,5 kQ i 560 Q, zasilany ze 
źródła napięcia Ucc, jak w układzie przedstawionym na rys. 6-15. Rezy- 
Foyakj wyjściowa dzielnika jest mniejsza od obliczonej wartości Rg o 0k. 
10%/0. 


7.4. Przegląd niektórych rzadziej stosowanych układów 
astabilnych dyskretnych 


7.41. Układ quasi-symetryczny z pojedynczym kondensatorem sprzężenia 
kolektor-baza 


Przedstawiony na rys. 7-17a multiwibrator powstał z układu symetrycznego 
przez usunięcie jednej z pojemności sprzęgających i wprowadzenie rezy- 
stancji Rę. Rezystancje Rq, Re i Re powinny być tak dobrane, aby przy za- 
tkaniu tranzystora T+ tranzystor T; przewodził w słabym nasyceniu. Napię- 
cie na emiterze i bazie tranzystora Ty wynosi wówczas w przybliżeniu 


R 
—Ucc ma. . Jeżeli tranzystor T> przewodzi w nasyceniu, to tranzystor 


R.+Ra 
Ty powinien być przytkany. Dla pewniejszego przytkania tranzystora Ty 
można ewentualnie zastosować dodatkową rezystancję Rag taką, aby uzyskać 


napięcie na emiterze ok. 0,2 V. Układ pracuje w następujący sposób. 

Gdy tranzystor Ts wychodzi ze stanu zatkania wskutek ładowania po- 
jemności C poprzez rezystancję R, zmiana napięcia na jego kolektorze wy- 
prowadza tranzystor Ty ze stanu nasycenia, co powoduje przerzut do dru- 
giego stanu równowagi chwilowej, w którym tranzystor 7, jest zatkany, 
a tranzystor T> silnie przewodzi wskutek ładowania pojemności C przez 
rezystancję Re. Nasycenie tranzystora Ts, początkowo silne, stopniowo się 
zmniejsza, gdyż prąd ładowania pojemności maleje. Jeżeli rezystancja R 
jest tak dobrana, że nie zapewnia utrzymania tranzystora T+ w stanie na- 
sycenia, to po pewnym czasie T> zostaje wprowadzony w stan aktywny i na- 
stępuje przerzut regeneracyjny, po którym T; przewodzi w nasyceniu, a T> 
jest zatkany. Stan ten trwa dopóty, dopóki potencjał bazy tranzystora T»s 
wskutek ładowania pojemności C nie przekroczy granicy zatkania tranzy- 
stora Ty, co zapoczątkowuje nowy cykl pracy. 
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Rys. 7-17. Multiwibrator quasi-symetryczny z pojedynczym kondensatorem: a) układ 
podstawowy; b) przebiegi napięć 


Jak widać, o długości półokresów ty i tę decyduje czas nasycenia i czas 
zatkania tranzystora T;. Czasy te można wyznaczyć w przybliżeniu w na- 
stępujący sposób. Podstawiając w przybliżonym wyrażeniu na prąd bazy 
tranzystora Ty 

Uce ( U ) Ucc 
iy(t) = —7- exp | - —— | F — 1-31 
WOS "A REJ "BR z; 
wartość rezystancji 
R=KfR«:: trzy czym K=15..1,8 (7-31a) 
i porównując dla chwili £t = ty wartość prądu określoną przez (7-31) z gra- 
nicznym prądem nasycającym Iga = Ucc/fyRcs, uzyskuje się czas wyjścia 
tranzystora Ts z nasycenia 
K R. 
tę = RaCln |->—— 6, — - 
1 ci + IN ( K—1 Bo Ra ) (7-32) 
W rzeczywistości czas ten może być większy ze względu na proces przecią- 
gania prądu przy wyjściu z nasycenia. 

W czasie nasycenia tranzystora T> napięcie na kolektorze tranzystora T; 
dąży w stronę wartości ujemnych, przy czym w czasie t, zmiana tego na- 
pięcia 


R t JT 
AUG =Ucc gl |» (- 1 )] a 


Re+ Re RC 
R 21 BR 
=U et (- By EU! ) (7-33) 
CE RatRo Ko foRe 


skąd można wyznaczyć czas zatkania tranzystora T; 


AU R - 
tą = RCIn (: > c) = RCln Ę EA (- RE a] 
Ucc B-+ Rę K Bo Re 


(1-34) 


Multiwibratory tego typu umożliwiają osiągnięcie stosunku ty/tę 2 
mz 30...40. W tym celu wybiera się zwykle wartości Re, małe, a wartości R 
i Rce — duże. Zbyt duża wartość R jest jednak niekorzystną ze względu 
na niestałość cieplną czasu te, powodowaną wzrostem prądu Ic,. Wpływ ten 
można ograniczyć przez zastosowanie rezystancji Ry zmniejszającej wypad- 
kową wartość rezystancji w obwodzie bazy tranzystora Ty. Długość impulsu 
tę pomimo zmniejszenia wypadkowej rezystancji maleje stosunkowo nie- 
znacznie, gdyż jednocześnie zmienia się asymptota napięcia ube(t). 


7.4.2. Układ symetryczny z pojemnościowym sprzężeniem emiterowym i bez- 
pośrednimi sprzężeniami typu kolektor-baza 

Układ astabilny przedstawiony na rys. 7-18a jest dalszą mutacją układów 

omówionych w p. 7.3. Krzyżowe sprzężenia kolektor-baza mogą być reali- 

zowane za pomocą diod Zenera (rys. 7-18a), za pomocą diod krzemowych 

ewentualnie przez bezpośrednie połączenie kolektorów i baz. Działanie ukła- 


—Ugę + Up +Ueg 


Rys. 1-18. Multiwibrator symetryczny z pojemnościowym sprzężeniem emiterowym 
i sprzężeniami kolektor-baza: a) układ podstawowy z diodami Zenera; b) przebiegi 
napięć 


du polega na przełączaniu okresowym sumy prądów (i4 żę) między tranzy- 
storami Ty a Ta, przy czym możną zapewnić pracę tych tranzystorów bez 
nasycenia. Przebiegi czasowe napięć dla tranzystora T, przedstawiono na 
rys. 7-18b. Układy nienasycone tego typu mogą generować drgania z czę- 
stotliwością sięgającą 20 MHz przy zastosowaniu tranzystorów o fr> 
> 200 MHz. 
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Zasadnicze zależności "opisujące układ można ustalić przyjmując, że 
diody Zenera są równoważne źródłu napięciowemu Up. Jeżeli przewodzi 
tranzystor Ty, a tranzystor Ty jest zatkany, to prąd t jest stały i przy po- 
minięciu spadku napięcia, wywołanego przepływem prądu bazy przez re- 
zytancję Rec, równy 


Ucc-Up-Up 
i, = —CC" DEB ,_U. (1-35) 
Re R. 
przy czym U = UCC—Up—UEB. 
Prąd i, zmienia się wykładniczo, ze względu na ładowanie pojemności C. 
Prąd %(£) można określić jako 


SUE (- >) (7-36) 


ili) = x 
1(t) R. Pp RC 


przy czym AUpg — symetryczne przyrosty napięć na emiterze (rys. 7-18b). 

Odetkanie tranzystora Ty następuje wskutek dodatnich przyrostów na- 
pięcia ue; i ujemnych przyrostów napięcia ub; = ucz Up. Dla chwili odetka- 
nia t = ty można ułożyć równanie 


t(t) R, ŁUpę = Ucc=a[i,(4,) +ż,] R—Up (7-37) 
Stąd, przy a, m* 1, wyznacza się wartość 

A U ( R. ) U_ 1-x 

ft) = — 1 —6. | =—— Z 7-38 

WRCR R. Re lix BR 


przy czym x = Re/Re. 

Skok napięcia na emiterze AUg można obliczyć jako różnicę napięć U 
na emiterze przy przewodzeniu tranzystora i tuż przed jego odetkaniem, 
korzystając przy tym z równania (7-39) 

$ 2x 
AUp = U—i,(t,) R = U —F— 7-39 
E i,(£,) Lis ( ) 

Na podstawie zależności (7-36), (7-38) i (7-39) można wyznaczyć zależność 

określającą czas t; półokresu drgań 


ty = RĘCln- (7-40) 


„Wartość © powinna być tak wybrana, aby tranzystory przy przewodze- 
niu nie nasycały się. Nasycenie tranzystora jest najbardziej prawdopodobne 
tuż po przerzucie. Przyrost prądu Alg po przerzucie, określony z (7-35) 
i (1-36), wynosi 


A A 2U 1-20 
Alp = 1,(0)--i, = — 7-41 
YNA NA LBA RA 
Warunek nienasycania się tranzystora można określić zależnością 
AIg R.-+Ucgs SUp+Upp (7-42) 
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Korzystając z zależności (7-41), warunek nienasycenia się tranzystorów 
może być przedstawiony w postaci 
U 1-22 
ma ZE Dg EE (7-42a) 
u 1+x 


w której U” = UptUEB—UCES. 
Wartość skoku napięcia na kolektorze 


1+2x) 

AUG = Alp R, = 2U PA F20. 1-43 

Przy największej dopuszczalnej wartości © wartość AUC jest największa 
AUG max 3 U' = Up+ŁUpą—Ucpgs ŁUD (7-44) 


Projektowanie układu przy zadanych wartościach Ucc i AUC polega na 
doborze napięcia znamionowego diody Uz = Up na podstawie warunku (7-44) 
i wyznaczeniu wartości x spełniającej warunek (7-42a). Następnie należy 
wyznaczyć wartości Re i Re, kierując się przy tym wartością maksymalnego 
prądu wyrażoną zależnością (7-41). Wartość pojemności sprzęgającej można 
obliczyć na podstawie wzoru (7-40). 

Jeżeli jest pożądany mały zwis wierzchołków impulsów kolektorowych, 
to należy zakładać możliwie mały stosunek AUC/UCC. 


7.4.3. Układy astabilne działające na zasadzie dyskryminacji napięcia i ła- 
dowania pojemności zewnętrznej 
Układy astabilne mogą być budowane przy wykorzystaniu układów mono- 
stabilnych i bistabilnych do celów dyskryminacji napięcia wytwarzanego 
przez ładowanie zewnętrznej pojemności z oddzielnego źródła, W typowym 
układzie [3] przedstawionym na rys. 1-19a wykorzystano układ bistabiłny 
Schmitta. Jeżeli tranzystor T;, jest zatkany, to pojemność C» jest ładowana 
ze źródła —UBB, co w pewnej chwili powoduje przerzut układu w drugi 


Rys. 7-19. Układy astabilne pracujące. na zasadzie dyskryminacji napięcia narastające- 
go w procesie ładowania pojemności: a) zastosowanie układu Schmitta; by zastosowa- 
; ; nie układu quasi-synietryćznego 
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stan stabilny i częściowe rozładowanie pojemności Cy przez bazę tranzystora 
T+ Pojemność Ce rozładowuje się do napięcia określonego drugim progiem 
przerzutnika, po czym następuje przerzut powrotny, tranzystor T, zatyka 
się i pojemność Ch jest znowu ładowana ze źródła —UBB. Impulsy wyjścio- 
we o kształcie prostokątnym mogą być pobierane z kolektora tranzystora Ty. 

Wadą układu jest rozładowanie pojemności przez obwód bazy, co wpro- 
wadza ograniczenia na wartość maksymalną prądu rozładowania. 

Inny układ podobnego typu [4] przedstawiono na rys, 7-19b, gdzie po- 
jemność jest ładowana ze źródła dodatniego UgE, a rozładowanie następuje 
w obwodzie emitera tranzystora Ty, który razem z tranzystorem Ty tworzy 
układ monostabilny. Dioda D odcina kolektor tranzystora T+ od bazy tranzy- 
stora T; w czasie przerzutu powrotnego, umożliwiając uzyskanie impulsów 
wyjściowych o stromych zboczach. Czas ładowania t, pojemności Ce 


U 
t, = RC, ln ( + 1ee.) (7-45) 
UgE 
a czas rozładowania t; [4] 
Ry, € 
tę £ R Cę ln —"— 1-46 
2 Ct oe 2C Ra ( ) 


W czasie rozładowania napięcie na pojemności Ce może osiągnąć wartość 
zbliżoną do —UCC. 

Do rozładowywania pojemności ładowanej ze źródła zewnętrznego mogą 
być również wykorzystane układy bistabilne złożone z pary tranzystorów 
przeciwstawnych. Układy tego rodzaju są opisane w pracy [5]. 

Układy tego typu umożliwiają uzyskanie stosunku ty/tę rzędu kilku- 
dziesięciu, a nawet większych. Są one wykorzystywane nie tylko jako gene- 
ratory impulsów prostokątnych, ale również jako układy przebiegów nara- 
stających liniowo (przy wyjściu z pojemności Ce i przy dużym napięciu UEs). 

Do omawianej grupy układów można również zaliczyć niektóre układy 
z zewnętrzną pętlą opóźnienia, a mianowicie te ich odmiany, w których 
opóźnienie jest realizowane w układzie przetwornika czas-napięcie. Układy 
astabilne tego rodzaju powstają przez rozwinięcie układu monostabilnego 
przedstawionego wyczerpująco w p. 6.5. 

Na rysunku 7-20 przedstawiono układ astabilny z zewnętrzną pętlą 
opóźnienia [6, 7], różniący się od układu monostabilnego przedstawionego 
na rys. 6-26 w zasadzie jedynie wprowadzeniem dodatkowej diody D, w ob- 
wodzie sprzężenia zwrotnego. Zastosowanie tej diody umożliwia przełącze- 
nie przerzutnika z tranzystorami Ty, T> przy końcu etapu rozładowania po- 
jemności C, gdy napięcie na emiterze tranzystora T4 obniży się. Sygnał 
ujemny podany przez diodę D; na bazę tranzystora T; zastępuje więc syg- 
nał wyzwalający, doprowadzany zewnętrznie w układzie monostabilnym. 
Przełączanie przerzutnika zaczyna się w przybliżeniu już przy wartości na- 
pięcia na pojemności C równej UBep, gdyż dalsze obniżanie się napięcia po- 
woduje silne przewodzenie diody D i przytkanie tranzystora Ty, inicjujące 
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Rys. 7-20. Układ astabilny z zewnętrzną pętlą opóźnienia 


przerzut. Na skutek nasycenia tranzystora T+ i zatkania tranzystora Tz, po- 
jemność C zaczyna znowu ładować się ze źródła napięcia Uk. 

Przebiegi generowane w tym układzie są wybitnie asymetryczne na sku- 
tek szybkiego rozładowania pojemności, w przybliżeniu można więc przy- 
jąć, że okres drgań jest tylko nieznacznie większy od długości impulsu tw 
układu monostabilnego. Okres drgań można przy tym założeniu wyznaczyć 
na podstawie zależności (6-63), ewentualnie zwiększając wartość czasu tw 
o czas martwy tpm. 

Do tej samej grupy układów należą także układy generacyjne zawiera- 
jące integrator i przełączane źródła prądowe. Jedną z możliwych wersji ta- 
kiego układu przedstawia rys. 7-21. Pojemność C, stanowiąca elementarny 


Rys. 7-21. Układ astabilny z pojemno- Rys. 7-22. Przebiegi napięć w układzie 
ścią całkującą i przełączanymi źródła- z rys. 7-21 
mi prądowymi 
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integrator, jest ładowana na przemian ze źródeł prądowych o wydajności 
I, i I. Napięcie z pojemności jest doprowadzane do układu dyskryminatora 
bistabilnego, który przełącza źródła prądowe przy napięciach progowych 
Up;, ©7Upą, jak to przedstawiono na rys. 7-22. Przełączanie odbywa się za 
pośrednictwem klucza czterodiodowego. Prąd źródła nie ładującego w da- 
nym półokresie drgań płynie przez wyjście przerzutnika dyskryminującego, 
który powinien mieć zdolność absorpcji prądu I, i emisji prądu Is, W celu 
zwiększenia zdolności absorpcji i emisji na wyjściu dyskryminatora może 
być zastosowany wtórnik emiterowy z tranzystorów przeciwstawnych bądź 
typowy układ TTL. Dyskryminatorem może być np. przerzutnik Schmitta 
bądź przerzutnik utworzony ze wzmacniacza operacyjnego przez dodanie 
pętli sprzężenia zwrotnego. 

Jeżeli wejście dyskryminatora jest wysokoimpedancyjne, czasy półokre- 
sów drgań można wyznaczyć na podstawie (6-2) następująco: 


Up, U 

= „Upa Upa [e (7-47a) 
l 

i ETER (1-47b) 


Współczynnik wypełnienia ciągu impulsów zależy wyłącznie od stosunku 
prądów źródeł ładujących, na podstawie (7-47a, b) 


< U . [E 
4-1 tą I, I, 
Stosując dynamiczne źródła prądowe regulowane możną uzyskać regu- 
lację współczynnika wypełnienia w granicach od 1: 1006 do 1000: 1. 
Częstotliwość drgań określa zależność 
L 1, 
paz 1 = LL, 
Pp tykty (Up, Up.) € 
Przy ustalonych wartościach prądów 14, I, częstotliwość drgań można 
regulować przez zmianę napięć progowych Up;, Ups, zachowując stały współ- 
czynnik wypełnienia. 


(7-48) 


(7-49) 


7.5, Mulłtiwibratory astabilne z układami scalonymi 


7.5.1. Układy astabilne ze wzmacniaczami operacyjnymi 
Układ astabilny zbudowany ze wzmacniacza operacyjnego przedstawiono 
na rys. 7-23a, Jako element reaktancyjny zastosowano pojemność C, która 
jest ładowana z wyjścia układu przez rezystor R. Dodatnie sprzężenie zwrot- 
ne uzyskuje się przez zastosowanie dzielnika Ry, Re, tj. współczynnik sprzę- 
żenia zwrotnego napięciowego $ jest określony jako 

R+ 


Z. (7-50) 
Ry+ Ra 


40* 627 


a) 


LD ACNY 
aty aka ty al Osa lz 
RysS. 7-23. Multiwibrator astabilny ze wzmacniaczem operacyjnym 


Przy napięciach wyjściowych stanu wysokiego U i stanu niskiego —U5ę 
wartości progowe na wejściu odwracającym, przy których zachodzą prze- 
rzuty, wynoszą odpowiednio PU i —PUgqs. Przebiegi i ładowania pojemności 
i wynikające z przełączania układu przebiegi wyjściowe przedstawiono na 
rys. 7-23b. Wartości czasów półokresów drgań mogą być na podstawie za- 
leżności (6-1) określone następująco: 


Uw+AU u 
ty == RC In —N—-—- 03. 4 RC (1- Ge) (7-51a) 
: Uu(1—5) ABE 
U, +AU, u . 
tę = RCln —P3-— M = RC (1 A ) (7-51b) 
i U:(1—8) 8 Uqe 


Przybliżenia dotyczą przypadków, gdy 8 Ś1, a stosunek wartości Uy, Use 
nie odbiega znacznie od jedności. 


Częstotliwość drgań określa zależność 
1 1 


f .. 
p ty +ta RC In Węy HAUge) Wat: 8 
Ua Uee(1—5)7 


Jeżeli Ug, = Uge, t0: 


R R 
t, = tę = RCIn TEE = RCIn (1+2- -) meARC—- (1-53) 
1-8 R; R, 


2 


1 1 1 

f Ro — = — DA mm ——— (7-54) 
2RC ln 2RCln (1+2-7-) 4RC „Ba. 

RE Rą R 
W układzie z rys. 7-23 regulacja częstotliwości może być przeprowadza- 
na przez zmianę wartości stałej czasowej RC lub zmianę wartości 8, np. 
przy potencjometrycznej realizacji obwodu sprzężenia zwrotnego. Trudniej- 
sza jest regulacja wartości współczynnika wypełnienia, gdyż zależy on od 
wartości napięć U, Uge charakterystycznych dla danego wzmacniacza ope- 
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racyjnego. Wartości tych napięć można zmienić stosując na wyjściu obu- 
stronne ograniczenie, jak np. w układzie monostabilnym z rys. 6-28, gdzie 
zastosowano przeciwstawnie włączone diody Zenera z rezystorem stabili- 
zującym R;. Może być również zastosowany ogranicznik z regulowanymi 
progami ograniczenia. 

Ze względu na stabilność temperaturową układu korzystne jest, by 
wartość rezystancji R była równa rezystancji wyjściowej dzielnika Ry, Ry. 

Niezależne regulacje częstotliwości drgań i współczynnika wypełnienia 
można zrealizować w układzie wzmacniacza operacyjnego przedstawionym 
na rys. 7-24, Zastosowano tu dwie równoległe rezystancje ładowania pojem- 
ności, R» i R%, oddzielone diodami Dy, D, w taki sposób, że ładowanie po- 
jemności € odbywa się wyłącznie przez rezystancję Ra, a jej rozładowanie — 
wyłącznie przez rezystancję R„. Ponieważ rezystancje Rą i R, są połączone 
w system potencjometryczny i R4t+ Ry = R =const, uzyskuje się regulację 
współczynnika wypełnienia niezależną od regulacji częstotliwości, którą 
przeprowadza się za pomocą dzielnika potencjometrycznego R;, R. 


> REES 
| REY ASRR) * 
12k8  100k8 124% 
-B -——F 


> 


Rys. 7-24, Multiwibrator astabilny z niezależnymi 
regulacjami częstotliwości drgań i współczynni- ( 
ka wypełnienia l A 


Na podstawie zależności ustalonych w p. 7.4.3 można dla tego układu 
określić następujące związki, przy Uq = Uoa: 


t, = RaCIn IFE = R,CIn (1+2-5-) (1-55a) 
1-6 Ra 
R 
ta = RCIn=j Ef = RGCln (1+2-5-) (1-55b) 
t R R. 
SPAŁ: WIRE: POWIE A (1-56) 
u+k RR R 
1 
f, (2-57) 


R, | 
RCln 1425) 
R 


EJ 


Na przykład przy zastosowaniu wzmacniaczą operacyjnego typu 
SN?72709N lub TAA522, przy Uq = Uqe = 13 V uzyskuje się w układzie z rys. 


629 


7-24 regulację współczynnika wypełnienia od 0,1 do 0,9 oraz regulację czę- 
stotliwości od ok. 500 Hz do ok. 5 kHz. 

Ze względu na wąskie pasmo przenoszonych częstotliwości i duże we- 
wnętrzne opóźnienia sygnałów, większość współczesnych wzmacniaczy ope- 
racyjnych scalonych może być wykorzystana do budowy multiwibratorów 
astabilnych jedynie w zakresie stosunkowo małych częstotliwości generacji, 
na ogół niewiele wykraczającym poza zakres częstotliwości akustycznych. 
Wykorzystując jednak specjalne szybkie wzmacniacze można budować mul- 
tiwibratory o znacznie większych częstotliwościach generacji. 


Rys. 7-25, Multiwibrator astabilny z niezależnymi regulacjami półokresów drgań, 
z szybkim wzmacniaczem operacyjnym 


Przykładem może służyć układ astabilny przedstawiony na rys. 7-25a, 
ze wzmacniaczem operacyjnym typu uA760 o czasie własnym narastania 
15 ns. Zasada działania tego układu jest podobna jak układu z rys. 7-24. 
Regulowane rezystory Ry, Rę w połączeniu z separującymi diodami Dy, D> 
umożliwiają niezależną regulację czasów półokresów ty i tę (rys. 7-25b). In- 
werter z tranzystorem T i diodą Dz służy do wyzwalania procesu genera- 
cji w systemie „start-stop”, co wiąże się z wykorzystaniem układu w urzą- 
dzeniu telewizyjno-komputerowym [8]. Przy wartościach C = 150 pF, R, = 
== Rę = 2 kQ, wartości półokresów drgań wynoszą t; = 125 ns, tę = 75 ns, 
Niejednakowe wartości czasów ty, tę przy identycznych stałych czasowych 
ładowania i rozładowania pojemności C€ wynikają z przesunięcia napięć pro- 
gowych, przy których następuje regeneracyjne przełączanie. Dzięki zastoso- 
waniu diody Zenera Dz, napięcia progowe są przesunięte o (1—/£)Uz, przy 
czym Uz — napięcie znamionowe diody Zenera. 


1.5,2. Układy astabilne z bramek logicznych i układów monostabilnych 


Wobec braku układów astabilnych scalonych mogą być budowane zastępcze 
układy z bramek logicznych. Należy jednak stwierdzić, że układy tego ro- 
dzaju nie odznaczają się dobrymi właściwościami, głównie ze względu na 
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trudności realizowania regulacji częstotliwości i współczynnika wypełnienia 
impulsów. 

Podstawowe rodzaje układów astabilnych mogą być utworzone przez 
przekształcenie przedstawionych w p. 6.6.2 układów monostabilnych zbu- 
dowanych z bramek NAND. Przykład układu symetrycznego z dwóch bra- 
mek NAND typu TTL przedstawiono na rys. 1-26. 

Przy bramkach NAND serii SN7400 stosuje się rezystancje R o wartości 
rzędu kilku kQ. Częstotliwość drgań, wobec nieliniowej charakterystyki 
wejściowej układu TTL, można wyrazić jedynie zgrubnym przybliżeniem [9] 


1 
P- 2RC GRP 

Wadą tego układu jest stosunkowo znaczna niestałość cieplną częstotli- 
wości oraz powtarzające się ujemne wartości chwilowe napięcia na wej- 
ściach bramek w czasie przerzutu (rys. 6-30b), które w pewnych okoliczno- 
ściach mogą powodować uszkodzenie układu. 

Na rysunku 7-27 przedstawiono układ astabilny czterobramkowy, w któ- 
rym napięcia ujemne nie występują. Bramki 3 i 4 tworzą przerzutnik RS, 
wyzwalany przez bramki wejściowe 1 i 2, W układzie stosuje się diody Dy, 
D, o małym napięciu progowym UF, takim, by suma napięć UrF--U; była 
możliwie mała w porównaniu z napięciem progowym U7. 


Rys. 7-26. Multiwibrator astabilny z Rys. 7-27. Multiwibrator astabilny z 
dwóch bramek NAND TTL czterech bramek NAND TTL 


Układ działa następująco. Jeżeli np. na wyjściu Q jest stan niski, na 
pojemności C; ustala się napięcie nie większe od Ur+U;, tj. wyjście bramki 
1 realizuje sygnał wysoki R = 1. W tym czasie stan wysoki na wyjściu Q 
powoduje zatkanie diody Ds, w związku z czym pojemność C, ładuje się 
prądem wejściowym bramki 2. Po osiągnięciu napięcia progowego bramka 2 
przełącza się do stanu niskiego na wyjściu, realizując sygnał S=0. W wy- 
niku przerzutnik zmienia stan, na jego wyjściu Q pojawia się sygnał stanu 
niskiego, a pojemność C+ szybko rozładowuje się przez diodę Ds do poziomu 
Ur-tUŁ, wskutek czego bramka 2 przełącza się do stanu wysokiego. Pojem- 
ność C;, wobec zatkania diody D;, ładuje się prądem bramki 1, co powoduje 
przełączenie tej bramki i ponowny przerzut układu RS zamykający pełny 
cykl drgań. 
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Dla układu z bramkami SN7400, przy zastosowaniu diod germanowych 
OA91 i przy C;y = Cz =C, częstotliwość drgań określa przybliżona zależ- 
ność [9] 


30 
are (1-59) 


w której fp — częstotliwość [kHz]; € — pojemność [nF]. Zmiany tempe- 
raturowe częstotliwości powtarzania wynoszą ok. —0,15*%/0/*C. 

Układy astabilne mogą być budowane z bramek NAND TTL w inny 
sposób, np. w układach trójbramkowych, z wykorzystaniem linii opóźnia- 
jących, z zastosowaniem rezonatora kwarcowego jako elementu sprzęsają- 
cego w celu stabilizacji drgań itp. Szereg przykładów rozwiązań takich ukła- 
dów podano w pracy [9]. W pracy [10] podano zastosowania bramek ECL. 
do budowy układów astabilnych o dużej częstotliwości powtarzania, w szcze- 
gólności ze stabilizacją kwarcową. 


Rys. 1-28. Układ astabilny zbudowany przez połączenie pierścieniowe układów mono= 
stabilnych wyzwalanych tylnym zboczem 


Układy astabilne mogą być również budowane z układów monostabil- 
nych scalonych. Przykład takiego układu przedstawiono na rys, 7-28a, Za- 
stosowano dwa multiwibratory scalone typu 9601 firmy Fairchild, który 
został przedstawiony w p. 6.6.3. Multiwibratory wzajemnie wyzwalają się 
tylnymi zboczami generowanych impulsów przez układy wejściowe OR. Dłu- 
gości półokresów drgań mogą być określone w każdym multiwibratorze in- 
dywidualnie. 


7.5.3, Układy astabilne ze stabilizacją kwarcową 


Przy niektórych zastosowaniach wymaga się znacznie większej stałości czę- 
stotliwości drgań, niż to może być zapewnione przy zastosowaniu multiwi- 
bratorów astabilnych typu konwencjonalnego ze sprzężeniem RC lub RL. 
W takich przypadkach mogą być stosowane układy o częstotliwości drgań 
stabilizowanej za pomocą rezonatorów kwarcowych. Rezonatory kwarcowe 
są wykorzystywane w obwodach dodatniego sprzężenia zwrotnego, zarówno 
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w układach dyskretnych jak i w układach scalonych, zastępując elementy 
reaktancyjne. 

Przykład generatora ze stabilizacją kwarcową częstotliwości drgań 
przedstawiono na rys. 7-29. Rezonator kwarcowy jest umieszczony w obwo- 
dzie sprzężenia zwrotnego dodatniego. Korzystne jest pewne rozszerzenie 
części aktywnej charakterystyki wzmacniacza, aby łatwiej można było usta- 
lić na niej punkt początkowy pracy, od którego zaczyna się proces genera- 
cji W tym celu zastosowano ujemne: sprzężenie zwrotne przez dzielnik Ry, 
R,. Aby sprzężenie zwrotne ujemne nie występowało przy częstotliwości 
generacji, wyjście dzielnika zablokowano pojemnością. Punkt początkowy 
pracy na rozszerzonej części aktywnej charakterystyki wzmacniacza ustala 
się zmianą napięcia U, o wartości znamionowej —6 V. 


f=1OMH2  7...350F 


MECL10MM 1: 


cj 
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Rys. 7-29. Generator o czę- 
stotliwości drgań stabilizo- -5,2v8 


wanej za pomocą kwarcu, MII WIZ 

z ujemnym statycznym MECL 

sprzężeniem zwrotnym roz- Rys. 7-30. Generator o częstotliwości drgań stabili- 
szerzającym obszar aktywny zowanej za pomocą kwarcu, z wykorzystaniem 
charakterystyki przejściowej szybkich układów MECL umożliwiających uzyska- 
wzmacniacza operacyjnego nie dużej częstotliwości generacji 


Układy tego typu działają dobrze przy częstotliwościach generacji nie- 
zbyt dużych, rzędu 0,1...1 MHz przy zastosowaniu typowych stosunkowo 
wąskopasmowych wzmacniaczy operacyjnych. Wykorzystując szybkie ukła- 
dy TTL lub ECL można budować układy generatorów ze stabilizacją kwar- 
cową drgań o większej częstotliwości, np. rzędu 10 MHz. Przykład układu 
generatora drgań o częstotliwości 10 MHz [10] z wykorzystaniem układów 
NOR MECL zamieszczono na rys. 7-30. Regulowaną pojemność szeregową 
zastosowano w celu dobrania optymalnych warunków wzbudzenia i stabi- 
lizacji drgań. Napięcie wyjściowe jest kształtowane za pomocą separatora, 
normującego poziomy napięcia wyjściowego odpowiednio do poziomów sy- 
stemu TTL. 

Podobne układy mogą być budowane z bramek NAND TTL [9], przy 
czym zwykle dla ułatwienia ustawienia początkowego punktu pracy na 
części aktywnej charakterystyki przejściowej linearyzuje się i rozszerza tę 
charakterystykę przez zastosowanie ujemnego sprzężenia zwrotnego, po- 
dobnie jak w układzie z rys. 6-29. 
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8. GENERATORY SAMODŁAWNE 


8.1. Wstęp 


Generatorami samodławnymi nazywa się takie układy przełączania regene- 
racyjnego, w których stosuje się pojedynczy tranzystor i transformator słu- 
żący do odwrócenia fazy w obwodzie sprzężenia zwrotnego. Zaletą genera- 
torów samodławnych jest prostota układu, mała impedancja wyjściowa 
w czasie generacji impulsu oraz łatwość uzyskania kilku jednoczesnych im- 
pulsów wyjściowych o różnej amplitudzie i polaryzacji, przez wykorzystanie 
odczepów uzwojeń transformatora lub zastosowanie oddzielnych uzwojeń 
umożliwiających galwaniczną separację obciążeń, Cechy te spowodowały po- 
czątkowo znaczne rozpowszechnienie generatorów samodławnych, które 
w różnych odmianach były stosowane jako uniwersalne źródła do jedno- 
czesnego sterowania wielu układów, w obwodach synchronizacji, jako prze- 
twornice i układy prądowej podstawy czasu, Obecnie znaczenie generatorów 
samodławnych znacznie zmalało i np. w konwencjonalnej technice cyfro- 
wej nie są one używane. Ograniczenie zastosowań generatorów samodław- 
nych pozostaje w związku z ich podstawową wadą, jaką jest obecnie ko- 
nieczność stosowania transformatora, utrudniającego miniaturyzację i unie- 
możliwiającego realizację scaloną tego układu. Inną wadą generatorów sa- 
modławnych są ograniczone częstotliwości generacji impulsów, nie prze- 
kraczające przeciętnie 200 kHz i tylko w niektórych rozwiązaniach specjal- 
nych sięgające poza zakres 1 MHz. Do wad tego układu należy również za- 
liczyć stosunkowo ostre wymagania co do maksymalnie dopuszczalnych 
wartości napięć i prądów tranzystora, szczególnie w odniesieniu do napięcia 
zwrotnej polaryzacji złącza baza-emiter i prądów chwilowych kolektora 
i bazy. 

Pomimo tych wad, układy generatorów samodławnych znajdują wciąż 
jeszcze dość szeroki krąg zastosowań, w różnych modyfikacjach układowych, 
jako np. układy kształtujące wąskie impulsy, układy sterujące obciążenia 
niskoimpedancyjnie, przetwornice itp. 

Metody analizy i projektowania układów generatorów samodławnych 
są stosunkowo mało rozwinięte i znacznie mniej dokładne niż np. metody 
projektowania przerzutników. Wynika to głównie z trudności występują- 
cych przy uwzględnianiu nieliniowych charakterystyk tranzystorów, w wa- 
runkach stanów dynamicznych i przy dużej zmianie sygnałów. Zasadnicze 
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trudności występują przy określaniu długości impulsu, wymaga to bowiem 
analizowania pracy tranzystora w głębokim nasyceniu. 

Znaczna część niniejszego rozdziału jest poświęcona klasycznym zagad- 
nieniom analizy narastania regeneracyjnego czoła impulsu w układzie z po- 
jemnością w obwodzie bazy. Część ta jest oparta przede wszystkim na pra- 
cach [2, 3, 4, 5], stanowiących kolejne rozwinięcia zasadniczych idei analizy 
tranzystorowego generatora samodławnego podanych w pracy Linwillą [1]. 
Niektóre wyniki analizy przeprowadzonej w tej części pracy mogą dzisiaj 
wydawać się dyskusyjne, wobec obecnych możliwości stosowania tranzy- 
storów o bardzo dużych częstotliwościach granicznych, przy których ogra- 
niczenia czasu narastania czoła impulsu wynikają raczej z właściwości 
transformatora niż tranzystora. Pomimo to w obecnej edycji książki analiza 
szybkich procesów przełączania regeneracyjnego układu samodławnego zo- 
staje zachowana w niezmienionej postaci, zarówno ze względów dydaktycz- 
nych jak i braku nowych dostatecznie wyczerpujących opracowań z tego 
zakresu. 


8.2. Zasada działania 


Cykl zmian zachodzących w podstawowym układzie astabilnym generatora 
samodławnego przedstawionego wraz z przebiegami czasowymi na rys. 8-1 
można rozpocząć od chwili ży, w której wskutek rozładowywania pojem- 
ności C napięcie na bazie tranzystora przekracza wartość progową UBEP 
powodując odetkanie tranzystora. Zaczyna płynąć prąd kolektora, przy czym 
zmiany napięcia na kolektorze transformują się do obwodu bazy, przyczy- 
niając się do pogłębienia stanu przewodzenia. Jeżeli są spełnione określone 
warunki, to rozpoczyna się okres regeneracyjnego narastania prądu kolek- 
tora, który kończy się w chwili tę wprowadzeniem tranzystora w stan głę- 
bokiego nasycenia. Okres ten nazywa się kształtowaniem czoła. impulsu. 
Okres regeneracyjny charakteryzują najszybsze zmiany napięć i prądów 
w układzie, określone głównie przez właściwości układu tranzystor-transfor— 
mator w zakresie dużych częstotliwości. 

Z chwilą wejścia tranzystora w stan nasycenia rozpoczyna się etap 
kształtowania wierzchołka „impulsu, który trwa do chwili tą. W tym czasie 
prąd kolektora wzrasta ze względu na rosnącą liniowo składową prądu 
magnesowania rdzenia (składową indukcyjną), natomiast prąd bazy, stano- 
wiący prąd ładowania pojemności C, maleje w przybliżeniu wykładniczo. 
Pod koniec etapu kształtowania wierzchołka napięcie na pojemności C osią- 
ga zwykle wartość zbliżoną do napięcia Ucc/n wytwarzanego na uzwojeniu 
bazowym transformatora. 

Ciągły proces narastania prądu kolektora i zmniejszania się prądu bazy 
powoduje, że w chwili £t; tranzystor wychodzi ze stanu nasycenia, Rozpoczy- 
na się proces kształtowania tylnego zbocza impulsu, który początkowo prze- 
biega również regeneracyjnie. Proces regeneracyjny jest przedłużany oscy- 
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"lacjami, powstającymi wskutek nagromadzenia znaczhej ilości energii 
w rdzeniu transformatora i w bocznikujących go pojemnościach, W celu 
stłumienia oscylacji stosuje się obwód pomocniczy z diodą tłumiącą D, która 
przewodzi, gdy napięcie na kolektorze staje się wyższe od napięcia zasilają- 
cego Ucc. W efekcie oscylacje przekształcają się zwykle w mniej lub bar- 
dziej widoczny przerzut aperiodyczny (rys. 8-1b). Niezastosowanie diody D 
powoduje na ogół wystąpienie oscylacji o tak dużej amplitudzie, że nastę- 
puje ponowne odetkanie tranzystora. Układ wytwarza wówczas zniekształ- 
cone przebiegi o okresie drgań zbliżonym do okresu oscylacji, przy czym 
może w takim przypadku nastąpić uszkodzenie tranzystora wskutek prze- 
kroczenia maksymalnych dopuszczalnych wartości napięć i mocy. 


0 


Rys. 8-1. Generator samodławny: a) układ podstawowy; b) przebiegi czasowe 


Okres od t; do ł, stanowi okres najwolniejszych zmian w układzie. 
W tym czasie pojemność C rozładowuje się przez rezystancję R, dążąc od 
napięcia równego w przybliżeniu Ucc/n asymptotycznie do napięcia —UCcc. 
Zwykle czas tą—t; rozładowania pojemności jest znacznie (np. kilkadziesiąt 
razy) większy od czasu wierzchołka ty = ts"łs i w praktyce określa okres 
powtarzania przebiegów. 

W generatorach samodławnych można stosować tranzystory różnego 
typu. Zastosowanie tranzystorów szybkich umożliwia uzyskanie impulsu 
o bardziej stromych zboczach, We wszystkich przypadkach wymaga się, aky 
tranzystory odznaczały się dużymi dopuszczalnymi wartościami prądów ko- 
lektora i bazy oraz dużą wartością napięcia zwrotnego baza-emiter. 
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8.3. Narastanie czoła impulsu 


8.3.1. Metoda analizy 

Narastanie czoła impulsu w generatorze samodławnym jest w całości pro- 
cesem regeneracyjnym. Przebieg narastania napięcia lub prądu w takim 
przypadku może być przedstawiony sumą wyrazów wykładniczych typu 


n 
Ż A, exp szt 
k=1 
przy czym Ak stanowią pewne stałe zależne od warunków początkowych 
układu, a sk są zerami równania charakterystycznego układu (biegunami 
funkcji przenoszenia). 


tu ZE 


ht rody exp (5,0) 


Rys. 8-2. Narastanie czoła impulsu 


Wyznaczenie przebiegu procesu regeneracyjnego przy dużej liczbie bie- 
gunów Sk stanowi dość skomplikowane zagadnienie, zwłaszcza przy war- 
tościach zespolonych tych biegunów i przy niezerowych warunkach począt- 
kowych. W wielu przypadkach można jednak przez rozsądne uproszczenie 
układu sprowadzić liczbę biegunów sk do dwóch, trzech, przy czym zwykle 
okazuje się, że jeden z nich przy określaniu przebiegu narastania jest do- 
minujący, co znacznie upraszcza zagadnienie. Dla przykładu, na rys. 8-2 
przedstawiono przebieg regeneracyjnego narastania napięcia u w układzie 
dwubiegunowym, przy pobudzeniu początkowym 6. Oba bieguny są rzeczy- 
wiste, biegun s, jest dodatni, biegun s» jest ujemny. Po pewnym czasie od 
chwili pobudzenia składowa narastająca napięcia znacznie przeważa nad 
składową malejącą i można przyjąć u = A; exp S;t. Stąd czas narastania £, 
napięcia u w odstępie napięć 0,1U, U, określonych w zakresie wartości znacz- 
nie większych od początkowego pobudzenia 6, można wyznaczyć jako 


fp m m (8-1) 
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Przy stosowaniu tej metody do wyzńaczenia czasu narastania czoła im- 
pulsu w astabilnym układzie samodławnym z rys. 8-la należy uwzględnić 
składową stałą napięcia kolektora równą —Ucc; wówczas zależność (8-1) 
odpowiada narastaniu między poziomami —0,9Ucc a 0. Pobudzeniem po- 
czątkowym w układzie astabilnym jest powolne wprowadzenie tranzystora 
w stan przewodzenia wskutek rozładowania pojemności C oraz występujące 
w każdym fizycznym układzie szumy. 

Do wyznaczenia równania charakterystycznego układu można zastoso- 
wać schemat zastępczy tranzystora przedstawiony na rys. 1-50b. Schemat 
ten odpowiada [5] zespołowi równań ładunkowych tranzystora, z uzupełnie- 
niem w postaci pojemności złącza kolektorowego Ce. 

Pojawienie się w tym schemacie dodatkowej gałęzi impedancyjnej na 
wyjściu wynika ze sprzężenia zwrotnego w tranzystorze poprzez pojem- 
ność Ce. Stała czasowa tej impedancji jest równa czasowi życia %, a więc 
jest stosunkowo duża. Dlatego przy obliczeniach uproszczonych dla szybkich 
przebiegów duża pojemność f,Cc może być potraktowana jako zwarcie. 

Z rozważań przeprowadzonych w p. 1.3.2.2 wynika, że pojemność Ce ma 
nader istotne znaczenie, gdyż poza oddziaływaniem bezpośrednim, jako po- 
jemność, określa rezystancję wyjściową l/węCeę tranzystora w zakresie du- 
żych częstotliwości i szybkich przebiegów. 


Ba 
T+S To 


Rys. 8-3, Uproszczony schemat zastępczy generatora samodławnego dla zakresu szyb- 
kich zmian 


Schemat zastępczy całego układu generatora samodławnego przedsta- 
wiono na rys. 8-3. zastosowano w nim ogólne przedstawienie obciążenia jako 
impedancji Żę oraz indukcyjność rozproszenia Ls; i transformator idealny 
o przekładni m jako reprezentację transformatora rzeczywistego. 

Związki między prądem I,(5) a napięciem Uc(s) wyrażają równania: 


b U.(s) , U (s) 1,6) 
WeibcE ESA — I,(S) = — wise Sten żadne AT] CY SC A — ma de mo (832 
1--Stę 3 RZN A APA: Z(s) wa ? 
w,C, _ sf,C. 
1,(5) UG) (8-3) 
n n*ry+sL 
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z których uzyskuje się równanie charakterystyczne układu w postaci 


nb, sky Ce 
148,7 


1 
1 = (n*ry-sL,) EELSCEP zn 
1-6, —8S_ ZŻols) 
t 8 


(8-4) 


Na podstawie tego równania w następnych punktach rozdziału zostanie 
przedyskutowany czas narastania czoła impulsu w zależności od różnych 
obciążeń Żą. 


8.3.2, Narastanie czoła impulsu w układzie z transformatorem idealnym 


W układach spotykanych w praktyce, zwłaszcza z tranzystorami o małych 
częstotliwościach granicznych, wpływ transformatora na czas narastania 
często można pominąć. Ten przypadek zostanie rozpatrzony na wstępie bez 
określenia na razie warunków, jakie powinny być po temu spełnione. Przy 
najczęściej spotykanym obciążeniu rezystywno-pojemnościowym 
R 
Żo m —ZL Bp 
1+8R,C, 

i przy zerowej wartości indukcyjności rozproszenia równanie (8-4) można 
przedstawić w postaci 


1 1 K K K 1 1 1 
HE: PLKABA PIE SEA )|--- (--— m1) = 
s0 | Bo ń c ( m ne c n neo mą 


przy czym: x = sty = Siwę —- znormalizowany operator Laplacea; m= 
= R,lr, — współczynnik obciążenia; c = 1+(Co/Ce) — współczynnik obcią- 
żenia pojemnościowego; K = zza pór zz 4463 dobroć tranzystora, rów- 
Ty'CE WTC, 
na stosunkowi rezystancji wyjściowej i wejściowej w zakresie dużych czę- 
stotliwości. 
Ponieważ wyróżnik równania (8-5) 
ś 4 
A | 1 (1 |K_, k_)- a] LAK 4_ 
c m n* Po cen cho 
jest dodatni przy dodatnich wartościach c, K, n, f,, zatem to równanie (8-5) 
ma dwa pierwiastki, z których jeden jest zawsze ujemny, a drugi może być 
dodatni lub ujemny. Warunkiem dodatniej wartości pierwiastka 


1 K K 1 T1/,,K  K) 17], 4K 4 

u Zz, a Par KREM dy: 1 SE. WED 2z0Ą PEO.„AZ : AR —— <a aS 

E (+ kolcaWi 5 nad „») gl „en __co_ 
2 


By SE mm 


jest spełnienie nierówności 


1 
Ba> Gy + (8-7) 
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Warunek ten można nazwać warunkiem regeneracji. Nie zależy on od war- 
tości pojemności układu, z czego wynika, że nie mają one wpływu na po- 
wstanie drgań w układzie, a tylko decydują o szybkości narastania. W prak- 
tyce warunek regeneracji (8-7) jest łatwy: do spełnienia, jeżeli rezystancja 
obciążenia R, nie jest zbyt mała. 

Czas narastania może być określony jako 


t, = AL. (8-8) 
4 W 
lub w postaci znormalizowanej 
t, 2.3 
to, =—7- wa 8-9 
dar kar: (8-9) 


Z łatwością można zauważyć, że czas narastania jest najmniejszy przy 
pewnej wartości optymalnej przekładni no. Wartość no możną wyznaczyć 
poszukując ekstremum funkcji (8-6); uzyskuje się przy tym równanie 


4 
ni 4 2nż | (+ kj " |- z -. Ę. = 0 (8-10) 
0 0 Ę 


Przy wartościach c, K, ni fw, jakie mogą być brane pod uwagę, oraz 
przy wartościach m nie mniejszych od jedności, x,, praktycznie biorąc, nie 
zależy od wartości /łę. Dlatego dla dalszych rozważań można w zależnościach 
(8-6) i (8-10) przyjąć 1/5, x=0. Fizycznie niezależność x, od 6, wynika z fak- 
tu, że w zakresie dużych częstotliwości (które określają czas narastania) 
wartość 6 prawie nie zależy od f, i jest bliska wartości asymptotycznej, tj. 
P(8) z słoę. 

W celu uzyskania jaśniejszego obrazu zależności można rozpatrzyć od- 
dzielnie wpływ obciążenia rzeczywistego i pojemnościowego na czas nara- 
stania i przekładnię optymalną transformatora. 

Zależność znormalizowanego czasu narastania tno, uzyskaną na pod- 
stawie zależności (8-6) dla przypadku obciążenia rzeczywistego (c = 1), przed- 
stawiają wykresy na rys. 8-4a, b, c dla kilku wartości współczynnika do- 
broci K i współczynnika obciążenia m (linia ciągła). Przy wzroście obciąże- 
nia, jak należało oczekiwać, czas narastania zwiększa się, a minimum jego 
wartości przesuwa się w stronę mniejszych wartości przekładni transforma- 
tora. Dla szerokiego zakresu zmian obciążenia można przyjąć, że wartość 
przekładni optymalnej jest zawarta między 1,5 a 5. Dokładną wartość prze- 
kładni optymalnej no w zależności od K i m dla przypadku obciążenia rze- 
czywistego podano na rys. 8-5 (linia ciągła). Wartość no zwiększą się za- 
równo przy wzroście dobroci jak i przy zmniejszaniu się obciążenia. Przy 
dużym obciążeniu zależność no(K) jest słaba. Przy dużych wartościach K 


oznacza dopasowanie energetyczne między obwodem kolektora o rezystan- 
cji Ro a obwodem bazy o rezystancji Ty. 
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Ryś. 8-5. Zależność przekładni opty- 
malnej od dobroci tranzystora przy 
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obciążeniu rzeczywistym 


Rys. 8-4. Zależność znormalizo- 

wanego czasu narastania od 

przekładni transformatora przy 

obciążeniu rzeczywistym, dla 

trzech różnych wartości do- 
broci tranzystora 


Przy przekładni optymalnej znormalizowany czas narastania jest mniej- 
szy dla większych wartości współczynnika dobroci K. Nie oznacza to jed- 
nak, że tranzystory o dużej dobroci charakteryzuje mały czas narastania, 
gdyż na ogół tranzystory takie odznaczają się małymi wartościami pulsacji 
granicznej wę. Można więc jedynie stwierdzić, że tranzystory o dużej dobroci 
(i małej wartości w;) są w układzie samodławnym lepiej wykorzystywane 
niż tranzystory wielkoczęstotliwościowe o typowych małych wartościach K. 


6) (w | | [k=20 
J | mMm=% 
4 


6 e 


m=ve 


i — 
Q) |, ] | k=t0 


Rys. 8-6. Zależność znormalizo- 
wanego czasu narastania od 
przekładni transformatora przy 
obciążeniu pojemnościowym, 
dla trzech różnych wartości 
dobroci tranzystora 
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Rozpatrzmy obecnie obciążenie wyłącznie pojemnościowe (m = %). Wy- 
kresy znormalizowanego czasu narastania dla tego przypadku przedstawio- 
no na rys. 8-6a, b, c. Wpływ pojemności obciążenia jest stosunkowo nie- 
wielki. Przez zwiększenie pojemności obciążenia, podobnie jak i zmniejsze- 
nie rezystancji obciążenia, zwiększa się czas narastania i przesuwa się jego 
minimum w stronę mniejszych wartości n. Wpływ pojemności jest bardziej 
istotny przy mniejszych dobrociach K, a więc z reguły dla tranzystorów o du- 
żej częstotliwości granicznej. 

Wpływ obciążenia pojemnościowego przy jednoczesnym obciążeniu rze- 
czywistym można ocenić na podstawie wykresów czasu narastania dokona- 
nych linią przerywaną na rys. 8-4a, b, c i 8-5, Dotyczą one przypadków m = 
= © |] m =2,5, przy c *2 (C, = Ce). Jak widać, wpływ pojemności obcią- 
żenia jest tym słabszy, im obciążenie układu jest większe. 


8.3.3. Wpływ indukcyjności rozproszenia na czas narastania czoła impulsu 


Rozważania dotyczące wpływu indukcyjności rozproszenia transformatora 
na czas narastania impulsu zostaną przeprowadzone w celu uproszczenia 
wyników dla przypadku generatora nieobciążonego. Równanie charaktery- 
styczne (8-4) przy m = © i c = 1 można przedstawić w postaci 


też -eż|ne1 (1- | +z [re(1+ _) s: x| +-K_kn=0 (8-11) 
Bo Ba Bo 
przy czym Ł == Lit Ty = ©, L.[r,, — współczynnik rozproszenia. 
Równanie (8-11) może mieć tylko jeden pierwiastek rzeczywisty dodatni 
i to tylko w przypadku spełnienia warunku 


1 
Bo> 7 (8-12) 


Zauważmy, że taki sam warunek uzyskuje się dla układu nieobciążo- 
nego z transformatorem idealnym, przy m = (por. zależność (8-8)). Wy- 
nika stąd, że indukcyjność rozproszenia może oddziaływać na szybkość na- 
rastania przebiegu generowanego, ale nie ma wpływu na samo powstanie 
procesu regeneracyjnego. 

Ponieważ rozwiązanie równania (8-11) w postaci analitycznej jest zbyt 
skomplikowane, znormalizowany czas narastania tnwę przedstawiono w Po- 
staci wykresów (rys. 8-7a, b, c) dla trzech wartości współczynnika K i kilku 
wartości współczynnika l. Na podstawie wykresów można stwierdzić, że 
zwiększenie indukcyjności rozproszenia powoduje zwiększenie przekładni 
optymalnej transformatora, szczególnie przy dużych wartościach K. Czas 
narastania przy tym zwiększa się, a przebieg zależności cn(m) staje się bar- 
dziej płaski. Wpływ indukcyjności rozproszenia na czas narastania nie jest 
jednak znaczny, nawet przy l = 10. Praktycznie biorąc, wzrost czasu nara- 
stania nie przekracza 10%, gdy jest spełniony warunek 


szl (8-13) 
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Rys. 8-7, Zależność znormali- 
zowanego czasu narastania od 
przekładni transformatora w 
układzie nieobciążonym, przy 
uwzględnieniu indukcyjności 
rozproszenia transformatora 


tzn. 
Tp 
Lę g—- (8-13a) 
0 


Można jednak sądzić, że znaczenie indukcyjności rozproszenia wzrasta 
w miarę zwiększania obciążenia ze względu na pogarszający się wewnątrz 
układu podział prądu na prąd obciążenia i prąd bazy. 
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8.3.4. Wpływ indukcyjności głównej transformatora na czas narastania czoła 
impulsu 


Z rozważań przeprowadzonych w poprzednim punkcie rozdziału wynika, że 
zmniejszenie indukcyjności rozproszenia Ls wpływa korzystnie na zmniej- 
szenie czasu narastania impulsu. Zmniejszenie indukcyjności Ł; można uzy- 
skać przez staranne nawinięcie transformatora i sekcjonowanie uzwojeń, ale 
również przez zmniejszenie liczby zwojów. W tym ostatnim przypadku 
zmniejsza się jednak również, w przybliżeniu proporcjonalnie do indukcyj- 
ności rozproszenia, indukcyjność główna transformatora Ly. Przy znacznym 
zmniejszeniu indukcyjności może nawet zajść przypadek, że o czasie nara- 
stania w większym stopniu będzie stanowić indukcyjność Ly, a nie Ls. Może 
również zaistnieć przypadek, w którym układ przestanie się wzbudzać wsku- 
tek zbyt małej indukcyjności głównej transformatora. Skłania to do wyzna- 
czenia najmniejszej wartości indukcyjności Ły, niezbędnej do powstania pro- 
cesu regeneracyjnego w układzie oraz do ustalenia warunków, w których 
czas narastania czoła impulsu, praktycznie biorąc, nie zależy od indukcyj- 
ności głównej transformatora. Do analizy tej może być wykorzystane rów- 
nanie (8-4), w którym zamiast obciążenia przyjmuje się Zr = SL,, przy Ls = 
= (, m = ©, f, ? 1. Uzyskuje się w ten sposób równanie 
Bie(1+ =)+=(ai- R) =0 (8-14) 
m m Bo 


przy czym 


Dla równania (8-14) dodatni pierwiastek warunkujący regenerację 
istnieje tylko wówczas, gdy współczynnik przy x jest ujemny, tj. przy 


K 
6 K p” (8-15) 


Najmniejsza wartość indukcyjności Ly min, przy której wystąpi proces 
regeneracyjny, może być określona zależnością 


TT: 


(8-16) 


Lą min = 
Gy 


|5,=40,n=25,k=20 | 
|  |m=o,c=f, 1=0 
BENZ" i 
| i 
SĘ AJ 
| M. 


ZARA Rys. 8-8. Przykład wpływu indukcyjności 
0 0125 I 2 3 głównej transformatora na czas narastania 


Przykład zależności czasu narastania od wartości l/aż, proporcjonalnej 
do indukcyjności Ly, przedstawiono na rys. 8-8. 

Można orientacyjnie przyjąć, że zwiększenie czasu narastania impulsu 
wskutek zbyt małej wartości indukcyjności głównej jest mniejsze od 10*/, 
gdy zachodzi nierówność 


NKTyr Ń 


L= (8-17) 


GQ, 
t 
Łącząc warunek (8-17) z warunkiem (8-13b) otrzymuje się praktyczny 
wzór określający współczynnik rozproszenia os transformatora nie znie- 
kształcającego czoła impulsu w układzie bez obciążenia 
L 1 
gy z —F- Z 8-18 
KL SK (8-18) 
Wpływ indukcyjności transformatora można więc pominąć, jeżeli jedno- 
cześnie są spełnione warunki (8-13a) i (8-17), a wówczas do projektowania 
układu można zastosować wyniki przybliżonej analizy z p. 8.3.2. 


8.4. Kształtowanie wierzchołka impulsu 


8.4.1. Przebiegi prądów bazy i kolektora 


Proces regeneracyjnego narastania czoła impulsu ustaje z chwilą nasycenia 
się tranzystora. Na uzwojeniu pierwotnym transformatora, wskutek bardzo 
małej rezystancji nasyconego tranzystora, odkłada się w tym czasie prawie 
pełne napięcie zasilające Ucc, którego odpowiednikiem jest napięcie Ucc/n 
występujące na uzwojeniu w obwodzie bazy. 

W stanie nasycenia tranzystora prądy bazy i kolektora zmieniają się 
w zasadzie niezależnie od siebie. Prąd bazy jest prądem ładowania pojem- 
ności C€ dokonującego się pod wpływem napięcia Ucc/n, natomiast prąd ko- 
lektora stanowi sumę trzech składowych: prądu obciążenia, prądu magneso- 
wania oraz prądu bazy sprowadzonego do obwodu kolektora. Ponieważ prąd 
bazy maleje, a prąd kolektora ma tendencje do wzrastania, po pewnym cza- 
sie następuje wyjście tranzystora ze stanu nasycenia, które zakańcza etap 
kształtowania wierzchołka. Chwilę tę można określić w sposób bardziej lub 
mniej przybliżony na podstawie przebiegów prądów bazy i kolektora. 

Wyznaczenie przebiegu prądu ładowania pojemności € wymaga określe- 
nia analitycznego charakterystyki wejściowej tranzystora, co nie jest za- 
gadnieniem łatwym. Charakterystyka wejściową jest w dużym stopniu od- 
biciem zmian rezystancji rozproszonej bazy r,., zachodzących wskutek mo- 
dulacji konduktywności obszaru bazy. Podobne zjawisko modulacji kon- 
duktywności obszarów przyzłączowych występuje w procesie włączania diod. 

Typową rodzinę charakterystyk wejściowych tranzystora przedstawiono 
na rys. 8-9. Charakterystyki te są zależne'od prądu kolektora, temperatury 
oraz od rodzaju konstrukcji tranzystora. Widoczne jest załamanie charakte- 
rystyk w punkcie pracy odpowiadającym wejściu tranzystora w nasycenie 
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4rys. 8-9), po którym następuje bardziej stroma ich część odpowiadająca 
stanowi nasycenia. Dotychczasowe próby analitycznego ujęcia tych charak- 
terystyk w odniesieniu do tranzystora w układzie samodławnym nie dały 
oczekiwanych rezultatów. Spośród rozmaitych możliwych metod aproksy- 
macji najprostsze wydaje się być przyjęcie pewnej rezystancji 7,:; wyraża- 
jącej średnie nachylenie charakterystyk wejściowych w obszarze nasycenia. 
Przybliżenie to, aczkolwiek dalekie od doskonałości, umożliwia otrzymanie 
prostego wyrażenia na prąd ładowania pojemności C oraz ułatwia określenie 
zależności na czas trwania wierzchołka impulsu. Zwykle rezystancja Tb: 
jest prawie o rząd wartości mniejsza od rezystancji r; i wynosi ok. 10 © 
dla tranzystorów małej mocy i poniżej 1 © — dla tranzystorów dużej mocy. 
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Rys. 8-9. Charakterystyki wej- Rys. 8-10. Kształtowanie wierzchołka impulsu: 
ściowe tranzystora w nasyce- a) schemat zastępczy generatora; b) przebiegi 
niu w zakresie dużych prądów, prądu bazy i prądu kolektora 
na przykładzie tranzystora sto- 
powego z bazą jednorodną ty- 

pu OC76 


Przyjęta aproksymacja charakterystyki wejściowej implikuje wykład- 
niczy przebieg zmniejszającego się prądu bazy (przyjmuje się, że narastanie 
tego prądu do wartości początkowej jest skokowe) 


: Uce t t 
%= "RW; exp (- rę.,Ć ) = Igo £XP (- z) (8-19) 
przy czym: 
Ucc 
Ig Cza 5 = TC 
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Schemat zastępczy obwodu kolektora dla etapu kształtowania wierz- 
chołka impulsu przedstawiono na rys. 8-10a. Dla uproszczenia pominięto nie- 
wielką rezystancję kolektora w stanie nasycenia, wskutek czego rezystancja 
obciążenia Ro, indukcyjność główna transformatora Ly i impedancja spro- 
wadzona obwodu bazy są dołączone bezpośrednio do źródła zasilającego UCC. 
Prąd kolektora że jest sumą stałego prądu obciążenia Io, liniowo narastają- 
cego prądu magnesującego ir oraz wykładniczo malejącego prądu 4%/n, tj. 


- db Ucc Ucc Uce 
Ii + 7% + t+ 
Ę PRZE n Ro Ly NETBrs 


Przebiegi prądów bazy i kolektora przedstawiono na rys. 8-10b. Prąd 
bazy maleje monotonicznie, a prąd kolektora w czasie kształtowania wierz- 
chołka może początkowo wzrastać lub maleć, zależnie od tego, która skła- 
dowa wyrażenia (8-20) przeważa. Możliwe do otrzymanią przebiegi prądu 
kolektora przedstawiono na rys. 8-11. > przekładnia jest mniejsza od 
pewnej wartości krytycznej 


t 
exp (- z) (8-20) 


A (8-21) 


wówczas przebieg prądu kolektora jest początkowo malejący (rys. 8-1ia, b). 
Jest to przypadek najczęściej spotykany, szczególnie w układach generato- 
rów astabiinych. 


9 
ię 
LASU NR>ny 
R t 
0 
Rys. 8-11. Przebiegi początkowe prądu kolektora w czasie kształtowania wierzchołka 


impulsu 


8.4.2. Przybliżone wyznaczenie czasu trwania wierzchołka impulsu 


Etap kształtowania wierzchołką impulsu kończy się w chwili wyjścia tran- 
zystora z nasycenia. W przybliżeniu następuje to przy zrównaniu się war- 
tości chwilowych prądu bazy i prądu nasycenia, tj. w chwili t=tw (rys. 
8-10b) 


i,(t,) sz fyty(t,) (8-22) 


Podstawiając .do (8-22) wyrażenia (8-19).i (8-20) birzymuje siĘ przybli- 
żoną zależność na czas trwania wierzchołka tw 


ty Tp's ty b l b 

-ŻS.| ex == — = 8-23 
Li Ro Ę. TęgC n nn. n og: 
Th's 
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Jest to zależność uwikłana, przy czym jej uproszczenie jest możliwe 
tylko dla jednego przypadku szczególnego, gdy pojemność C jest bardzo 
duża, tj. przy tw Śr,.,C. Czas tw jest wówczas największy z możliwych 
i wyraża się wzorem 


LORE ) R (8-23a) 


twmeęcw ( ń WS FE Tys 
Czas tw max jest więc proporcjonalny do indukcyjności głównej L, transfor- 
matora. 

W praktyce jednak częściej występuje odwrotny przypadek, a miano- 
wicie t„ > TęC, przy którym należy korzystać z pełnej postaci zależności 
(8-23). Z jej.analizy wynika, że największy wpływ na czas trwania wierz- 
chołka ty wywiera pojemność C, ze względu na występowanie tej wielkości 
w wykładniku. Z grubsza można przyjąć, że w pewnym zakresie czas t„ jest 
proporcjonalny do wartości pojemności C. Taka zależność jest oczywista 
i wynika z rozpatrzenia przebiegu prądów ib oraz że (rys. 8-10b). Większym 
wartościom pojemności C odpowiada wolniejsze opadanie prądu żę i prze- 
cięcie się przebiegów ie(t) oraz Byib(t) w późniejszej chwili. 

Na długość impulsu dość istotny wpływ może wywierać również zmiana 
obciążenia, Przy mniejszej rezystancji R» prąd I» jest większy, co powoduje 
zwiększenie całkowitego prądu kolektora i skrócenie impulsu wskutek 
wcześniejszego zrównania się przebiegów żc(t) i Aoib(t) (rys. 8-10b). Wpływ 
zmian Ro jest mały, jeżeli Ro > Ly/t,,. 

Wpływ wartości f, i n wyraża się zwiększeniem czasu ż„ przy wzroście 
stosunku fę/n. Wpływ ten jest stosunkowo słaby i maleje, gdy zwiększa się 
nierówność tw > ry,C. 


103 2 5 102 2 s oł 2 5 1 2 5 w! 
tw, Mię 
=" + 
FL * Ra 
U 


Rys. 8-12. Graficzne przedstawienie zależności (8-23) określającej czas trwania wierz- 
chołka impulsu 
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Zależność (8-23) przedstawiono graficznie na rys. 8-12 dlą trzech war- 
tości parametru 


Po 1 


RSL 
m" nż 


(8-24) 


Uzyskana zależność na czas trwania wierzchołka impulsu tw jest oparta 
na przybliżeniu, że wyjście tranzystora ze stanu nasycenia następuje w chwili 
zrównania się prądów że i fyib. Założenie to, przy którym pomija się bez- 
władność procesu gromadzenia ładunku w bazie tranzystora, jest słuszne 
w przybliżeniu dla tranzystorów o dużej częstotliwości granicznej, 


8.4.3, Wpływ bezwładności tranzystora na czas trwania impulsu 


Stosowanie zależności (8-23) do wyznaczania czasu trwania wierzchołka 
impulsu może budzić pewne wątpliwości, wynikające z nieuwzględnienia 
bezwładności tranzystora. Wątpliwości te są szczególnie ważne w przypadku 
tranzystorów małoczęstotliwościowych i krótkich czasów trwania impulsu. 

Uwzględnienie bezwładności procesów transportu nośników w bazie na- 
syconego tranzystora może być dokonane metodą ładunkową. 

W pracach [6 i 7] korzysta się w tym celu z uproszczonego równania 
stosowanego zwykle przy analizie procesów przełączania tranzystora z obcią- 
żeniem rezystywnym. Ponieważ, biorąc rzecz ściśle, równania te są w stanie 
nasycenia tranzystora słuszne jedynie przy ustalonym prądzie kolektora, 
w dalszych rozważaniach zostaną zastosowane ogólne równania ładunkowe 
określone w Dodatku 2. 

Zastosowanie metody ładunkowej do wyznaczania czasu trwania wierz- 
chołka impulsu polega na określeniu chwili wyjścia tranzystora z nasycenia. 
Można w tym celu obliczyć ładunek cząstkowy nośników Q; związanych 
z transmisją inwersyjną w bazie, jako funkcję prądów tb i że. Ponieważ 
istnienie tego ładunku warunkuje stan nasycenia, przyrównanie funkcji 
Qilib(t), że(t)] do zera tworzy równanie dla czasu t = tw. 

Jakkolwiek zasada wykorzystania metody ładunkowej jest prosta, to 
samo wyznaczenie czasu £„ może nastręczać trudności ze względu na pra- 
cochłonne przekształcenia; ostateczne rozwiązanie otrzymuje się przy tym 
w postaci uwikłanej. Posługując się metodą operatorową, równania (D2-7b) 
i (D2-7e) pisze się w postaci: 


f-alzję 

a= tN "CF +8 (8-25a) 

1 1 
Ę ay +s) ca a|-g- +s) (8-25b) 

skąd 
I 

1, — ra — styl, 

Q, = ; N. (8-26) 
w( PTE zę ) (> +s)+jpts 
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Na podstawie transformaty (8-26) jest możliwe wyznaczenie przebiegu Qr(t), 
gdyż wyrażenia na prądy bazy i kolektora są znane. Zagadnienie jest jednak 
dość skomplikowane, należy więc je uprościć. Ponieważ procesy gromadze- 
nia ładunku w stanie nasycenia są stosunkowo wolne, a długość impulsu t» 
jest zawsze wielokrotnie większa od czasu «jt, to transtormatę (8-26) moż- 
na uprościć przez przyjęcie s Ś 1/ogtęi; uzyskuje się wówczas 


L 
I =—— —sty1I. 


Oy; z Ć, 
EU iadk peer: ę (8-27) 
—ayAJ 1-+sz, 
przy czym iwkssta, 
7, = ay ELNAN_ (D2-10) 
1—ay 0 


-—— stała czasowa życia nośników nadmiarowych w nasyceniu. 

Podstawiając do zależności (8-27) transformaty prądów tb (8-19) i że (8-20) 
oraz dokonując przekształcenia odwrotnego, można wyznaczyć przebieg Qr(t) 
i na jego podstawie — obliczyć czas tw. Takie postępowanie, formalnie pra- 
widłowe, przyczynia się jednak do wciąż jeszcze zbyt długich i nieprzejrzy- 
stych zależności. Dlatego dogodniej jest dokonać najpierw analizy struktury 
wyrażenia (8-27), w celu ustalenia możliwie prostych przybliżeń poszukiwa- 
nych związków. 

Można zauważyć, że pomijając stały czynnik, funkcja (8-27) wyraża ope- 
rację całkowania w obwodzie o stałej czasowej rs (mianownik wyrażenia) 


- 1 
w stosunku do sygnału określonego transformatą (- By StiN 1.) . Po- 


nieważ w istocie do wyznaczenia długości impulsu nie jest potrzebna do- 
kładna znajomość funkcji Q;(t) w całym zakresie czasu, można się zadowolić 
jedynie jej przybliżeniem, słusznym w okolicy £ = t,, gdzie funkcja Q;(t) prze- 
chodzi przez wartość zerową. Stąd wniosek, że dla dostatecznie długich im- 
pulsów spełniających warunek tw» >? z; całkowanie ze stałą czasową rs moż- 
na pominąć przy określaniu przebiegu funkcji Q;(t). W ten sposób równanie 
Qi(tw) = 0 może być zastąpione równoważnym, lecz prostszym równaniem 
dla zerowej wartości ładunku, którego transformatę stanowi licznik funkcji 
(8-27). 

Takie uproszczenie jest dopuszczalne, gdyż z reguły czas tw jest co naj- 
mniej kilkakrotnie większy od stałej czasowej ts, która dla typowych tran- 
zystorów jest kilkakrotnie mniejsza od stałej TN = fy/©:, lub jest tego sa- 
mego rzędu. 

Można więc przystąpić do kreślenia zależności na czas tw, na podstawie 
równania 


„ię (8-28) 


którego lewa strona odpowiada transformacie wyrażonej licznikiem funkcji 
(8-27). Przebieg poszczególnych składników tego równania w czasie przed- 


652 


stawiono na rys. 8-13 linią ciągłą. Przybliżony (dla t%* cs) przebieg Qr(t) 
przedstawiono na dole rysunku. Na rys. 8-13 przedstawiono również (linia 
przerywana) dokładny przebieg zmian ładunku Q;(t), który może być okreś- 
iony przez scałkowanie składników równania (8-28) w obwodzie ze stałą 
czasową ts. 


M 


177 1-0 


Qr Oyar ter ( 
Um 


Rys. 8-13. Przebiegi czasowe w generatorze 
samodławnym w czasie kształtowania wierz- 
chołka impulsu, przy uwzględnieniu bez- 


władności tranzystora RGG | SB 


Podstawiając do równania (8-28) przebiegi prądu ib (8-19) i że (8-20), 
otrzymuje się po przekształceniach zależność 


t, Tp: T t, T 
LTE „bs + N exp—H— = by RE ZAŁ 
l Ro L4 rygC n n* nry,C 
Th's Tb's (8-29) 


Z porównania zależności (8-29) z wcześniej uzyskaną zależnością upro- 
szczoną (8-23) wynika, że obie te zależności są równoważne przy ty TN 
i Ty;C > TN/n8óN, co jest często w spotykanych w praktyce układach speł- 
nione. Wpływ skończonej szybkości działania tranzystora może się objawiać 
zarówno skróceniem (co jest częstsze) jak i wydłużeniem impulsu. Skróce- 
nie impulsu następuje w przybliżeniu wówczas, gdy czas t„ jest większy od 
CZASU tmin F 2ZTy,C ln (tkr/n), określającego położenie minimum prądu te, 
a więc np. zawsze przy n >> nr. 
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Zależność (8-29) może być interpretowana za pomocą wykresów znot- 
malizowanych przedstawionych na rys. 8-12, jeżeli zamiast wielkości 4, y, z 
zastosuje się wielkości A”, y, z określone następująco: 


, T , 4 Tj 
A =A+ ZN : Y zy: Z =z4—AN—. 
nry C lą 
Th's 


8.5. Tylne zbocze impulsu. Proces rozładowania energii 
magnetycznej transformatora 


Wyjście tranzystora ze stanu nasycenia i odzyskanie zdolności wzmacniania 
oznacza rozpoczęcie kształtowania tylnego zbocza impulsu. Wszczyna się 
wówczas na krótko proces regeneracyjny powodujący zatkanie tranzystora. 
Po zatkaniu tranzystora mogą powstać w układzie drgania własne obwodu 
rezonansowego złożonego z indukcyjności głównej transformatora oraz z po- 
jemności własnej uzwojeń, pojemności złączowych tranzystora i pojemności 
rozproszonych układu. Drgania własne tego obwodu powstają w wyniku 
rozładowania energii nagromadzonej w polu magnetycznym transformatora 
w czasie kształtowania wierzchołka impulsu. Energia ta tylko w małym 
stopniu rozprasza się w czasie kształtowania tylnego zbocza impulsu, głów- 
na jej część zaś zostaje rozproszona już po zatkaniu tranzystora. Drgania 
spowodowane wyładowaniem energii magnetycznej powinny być tłumione, 
np. za pomocą diody (rys. 8-1a), aby uniknąć niekontrolowanego odetkania 
tranzystora przez zbyt dużą amplitudę oscylacji (przedstawionych na rys. 
8-1b linią przerywaną). 

Ścisłe określenie czasu trwania tylnego zbocza impulsu jest trudne do 
przeprowadzenia, gdyż proces regeneracyjny jest bezpośrednio przedłużany 
procesem wyładowania energii w obwodzie nieliniowym. W większości przy- 
padków czas opadania impulsu jest w przybliżeniu taki sam jak czas nara- 
stania, a niekiedy nawet krótszy. 

Pomimo stłumienia oscylacji, bezpośrednio po zakończeniu impulsu na- 
stępuje wyładowanie energii magnetycznej transformatora. W tym czasie 
indukcyjności transformatora są źródłem prądu płynącego przez odetkaną 
diodę D oraz przez rezystancje dołączone do uzwojeń. W wyniku tego pro- 

"cesu na kolektorze zatkanego tranzystora indukuje się nadwyżka napięcia 
(rys. 8-1b), która w typowym przypadku silnego tłumienia zaniką w przy- 
bliżeniu wykładniczo ze stałą czasową Ly/rd. Wartość szczytowa nadwyżki 
napięcia ponad Ucc jest równa iloczynowi szczytowego prądu magnesują- 
cego oraz rezystancji tłumiącej, tj. 


Ź tyT, 
tyltyra = Ucc—p d (8-30) 
i : 
przy czym rd — rezystancja diody D (przy ewentualnym uwzględnieniu in- 
nych rezystancji obciążających układ w tym czasie). 
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Nadwyżce napięcia na kolektorze odpowiada podobny przyrost napięcia 
w obwodzie bazy i na innych uzwojeniach. Napięcie dodatkowe indukowane 
w obwodzie bazy zwiększa zatkanie tranzystora w czasie przerwy między 
kolejnymi impulsami. Występowanie tego napięcia nie ma większego zna- 
czenia w przypadkach dużych przerw między impulsami, a więc np. w ge- 
neratorach astabilnych, dla których taki rodzaj pracy jest typowy. Jednakże 
w pewnych przypadkach, a szczególnie w układach monostabilnych o małym 
czasie martwym, jest pożądane skrócenie czasu rozładowania energii mag- 
netycznej transformatora. Może to być dokonane bądź przez zastosowanie 
diody tłumiącej o większej rezystancji, bądź przez włączenie dodatkowej 
rezystancji szeregowej do obwodu diody. Skrócenie czasu rozładowania ener- 
gii magnetycznej powoduje jednak zwiększenie wartości szczytowej napię- 
cia na kolektorze, z czym należy się poważnie liczyć przy projektowaniu 
układów. Nadmierne napięcie chwilowe na kolektorze powoduje bowiem 
najpierw okresowe przebicia lawinowe złącza, co się przyczynia do stopnio- 
wego rozgrzewania tranzystora i w konsekwencji do jego uszkodzenia wsku- 
tek niestabilności cieplnej i tzw. przebicia wtórnego (prądowego). 


8.6. Okres powtarzania impulsów 


Q długości przerwy między impulsami decyduje proces rozładowywania się 
pojemności C, głównie przez rezystancję zasilania obwodu bazy, lecz czę- 
ściowo również prądem bazy IC w stanie zatkania tranzystora. Fragmenty 
schematu generatora samodławnego dla etapu rozładowania pojemności 
przedstawiono na rys. 8-14. Jeżeli pojemność C na początku tego etapu była 
naładowana do napięcia U”, to przebieg napięcia na bazie tranzystora opisu- 
je wyrażenie 


; t 
u, = (UcctU' +1, R)exp (- x —Ucc= lc R (8-31) 
Odetkanie tranzystora następuje przy napięciu ub = —UBrEp, tj. po czasie 
Ugc+U'+1g,R | 
t = RCin _ UcctU +lQaR__ (8-32) 


Ucc—UBept1c, R 


Rys. 8-14, Rozładowanie pojemności C 
określające długość przerwy między 
impulsami: a) układ konwencjonalny; 
b) układ z potencjometrycznym za- 
silaniem obwodu bazy 
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Pojemność C ładuje się głównie w czasie trwania wierzchołka impulsu, 
a zatem przy tw > r,,C można przyjąć - 


„_, UCC"UCEs tw Ucc—UcEs 
Wez |1=exp (- R, 6 ] = % (8-33) 
skąd długość przerwy między impulsami 
nigy RU 
1-- 2 4. „Mc 3 CES 

t = RCln BCC (8-32a) 

14. -TcoR—UBep. 

Ucc 


Zależność (8-32a) jest dogodna dla dyskusji zależności temperaturowej czę- 
stotliwości powtarzania w układzie astabilnym. Czas t* maleje, gdy tempe- 
ratura wzrasta, przy czym wpływ ten zaznacza się najbardziej przez para- 
metry ICy, UBEP, podobnie jak w przypadku układów multiwibratorowych. 
Dla zakresu małych temperatur i przy Ucc * Ic,R, UBEp, UcEs oraz przy 
n > 2 można przyjąć kolejne uproszczenie 


> 1 
t=RCln (1-- 7) oda (8-32b) 


Dla układu z zasilaniem potencjometrycznym obwodu bazy (rys. 8-14b) ana- 
logiczny wzór na czas zatkania tranzystora ma postać 


mnlc,R,-+-U, 
1-1 + Co R; HUCES 


t =RĆIn 


- 1 
= RC in (1 + r) (8-34) 


przy czym m = R4/(R; +R3). 
Suma czasów t tw określa w przybliżeniu (przy pominięciu czasów 
trwania zboczy impulsu) okres drgań Tp, tj. 


T,=t+t, (8-35) 


W powyższych rozważaniach pominięto wpływ procesu rozładowania 
energii magnetycznej transformatora. Proces ten powoduje zwiększenie cza- 
su zatkania tranzystora, jednakże najczęściej przyrost tego czasu jest nie- 
wielki. Wartość względna przyrostu czasu zatkania tranzystora dla tego 
przypadku może być, na podstawie zależności (8-32a) i (8-56), oszacowana 
nierównością 


, t 
At (8-36) 
t TU 
L, a Ę Ą 
przy czym z, = > — — stała czasowa charakteryzująca zanikanie nad- 
__do_ 
Tą R, 


miaru napięcia na kolektorze. 
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Regulacja okresu drgań generatora samodławnego może polegać na 
zmianie wartości R i C ewentualnie na zmianie napięcia zasilającego obwód 
bazy. Przy stosowaniu oddzielnego źródła napięciowego UBB dla obwodu 
bazy zależność uproszczona na czast ma postać 


ru 
t e RCIn (1- 7 59) (8-37) 
BB 


8.7. Układ monostabilny 


Generator samodławny przekształca się w układ monostabilny przez wpro- 
wadzenie do obwodu baza-emiter napięcia zatykającego tranzystor w stanie 
spoczynkowym. Zwykle napięcie zatykające wprowadza się w układzie po- 
tencjometrycznym, od strony bazy (rys. 8-15a) lub od strony emitera (rys. 
8-15b). Wprowadzenie napięcia od strony emitera jest korzystniejsze, gdyż 
możliwe jest wykorzystanie źródła napięcia zasilającego obwód kolektora. 
Napięcia zatykające są na ogół małe, w szczególnym przypadku mogą być 
nawet równe zeru (rys. 8-15c), co wymaga jednak starannego stłumienia 
oscylacji po zakończeniu impulsu. 


Rys. 8-15, Warianty zasilające potencjometrycznego obwodu baza-emiter, typowe dla 
układów monostabilnych 


Wprowadzeniu napięcia zatykającego w układzie potencjometrycznym 
towarzyszy pewne pogorszenie warunków regeneracji, objawiające się po- 
gorszeniem czasów narastania i opadania zboczy. Z tego względu rezystancje 
dzielnika zasilającego mogą być blokowane pojemnościami przyspieszający - 
mi proces przerzutu, jednak przy zastosowaniu współczesnych tranzystorów 
szybko przełączających zabieg taki może nie mieć większego znaczenia, gdyż 
szybkość narastania zboczy jest zwykle określona raczej przez właściwości 
transformatora niż przez właściwości tranzystora. Niemniej jednak zastoso- 
wanie zbyt dużych rezystancji w obwodzie bazy lub emitera nie jest wska- 
zane. 


42 Półprzewodnikowe układy 657 


Zamiast dzielnika oporowego mogą być zastosowane układy zasilające 
z diodami przewodzącymi, zastępującymi dolny rezystor dzielnika (rys. 
8-15a, b). Przy identycznym prądzie całkowitym pobieranym przez dzielnik 
zasilający, układ rezystorowo-diodowy ma mniejszą rezystancję dynamicz- 
ną, co korzystnie wpływa na szybkość regeneracji. 

Zasilanie potencjometryczne ułatwia również wprowadzanie układu mo- 
nostabilnego, gdyż impuls wyzwalający może być np. doprowadzony przez 
pojemność różniczkującą na wyjście dzielnika, który w takim przypadku 
nie powinien być blokowany pojemnością. W układzie rezystorowo-diodo- 
wym impuls wyzwalający powoduje na początku przytkanie diody, dzięki 
czemu większa część energii impulsu zostaje skierowana do tranzystora. 

Należy ogólnie stwierdzić, że wyzwalanie generatorów samodławnych 
często nastręcza trudności, gdyż zwykle jest wymagane źródło wyzwalające 
o małej impedancji wyjściowej i dużej mocy, a ponadto występuje silne 
oddziaływanie zwrotne układu wyzwalanego, szczególnie przy sprzężeniu 
transformatorowym. Stosowanie diodowych układów odcinających jest 
w układach samodławnych mało skuteczne. Najlepsze wyniki uzyskuje się 
przy zastosowaniu dodatkowego stopnia wzmacniającego jako separatora, 
"o możliwie dużej mocy wyjściowej. 

Przy wykorzystaniu w układzie współczesnych szybkich tranzystorów 
przełączających z zasady nie blokuje się dzielnika oporowego jakąkolwiek 
pojemnością. Ma to na celu uniknięcie przebicia złącza emiterowego i ewen- 
tualnego uszkodzenia tranzystora. Przy zastosowaniu bowiem pojemności 
blokującej wytwarza się na niej w czasie kształtowania impulsu duże na- 
pięcie, które następnie po zakończeniu impulsu polaryzuje bazę zaporowo. 
Jeżeli, jak to bywa w typowych warunkach, złącze baza-emiter ulegnie 
przebiciu, wyładowanie dużej energii z kondensatora może spowodować 
uszkodzenie złącza emiterowego. Natomiast w układzie wyłącznie rezysto- 
rowym lub rezystorowo-diodowym gromadzenie energii nie zachodzi i przy 
odpowiednim stłumieniu oscylacji transformatora przebicia złącza emitero- 
wego jest mało prawdopodobne. 

Działanie układów monostabilnych w zasadzie jest podobne do działania 
układów samodławnych astabilnych. Istotną różnicę stanowi proces wyzwa- 


Rys. 8-18. Czoło impulsu w układzie monostabilnym, przy wyzwalaniu: ay przebiegiem 

wolno narastającym; b) impulsem o czasie trwania mniejszym od czasu narastania; 

c) impulsem o dużej amplitudzie i czasie trwania znacznie mniejszym od czasu na- 
rastania 
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lania. Doprowadzając impuls wyzwalający o dużej amplitudzie, można 
znacznie przyspieszyć proces przerzutu, Przy krótkich impulsach wyzwala- 
jących można zauważyć na czole impulsu charakterystyczne zniekształcenie 
(rys. 8-16), wskutek chwilowego zwolnienia szybkości regeneracji po zakoń- 
czeniu impulsu wyzwalającego. 

Warunki regeneracji i długość wytwarzanego impulsu dla układu mo- 
nostabilnego z dzielnikiem oporowym w bazie (rys. 8-15a) mogą być okreś- 
lone w sposób identyczny jak dla układu astabilnego z pojemnością, przyj- 
mując w odpowiednich zależnościach nieskończenie dużą wartość pojemno- 
ści C i zwiększając rezystancję ry” tranzystora o wartość rezystancji wyj- 
ściowej dzielnika, 

Określanie warunków regeneracji i długości impulsu w układzie z dziel- 
nikiem oporowym w emiterze (rys. 8-15b i rys. 8-17a) wymaga przeprowa- 
dzenia odrębnej analizy. Układ ten bywa obecnie często stosowany, przy tym 
rezystor emiterowy pełni również funkcję rezystora ograniczającego prądy 
bazy i kolektora. 


Rys. 8-17. Układ monostabilny z 

rezystancją emiterową: a) Układ 

z tranzystorem n-p-n; b) układ za- 

stępczy do ustalenia warunku re- 
generacji 


Analizę układu monostabilnego z rys. 8-17a można przeprowadzić w spo- 
sób uproszczony, jeżeli nie rozważa się Szybkich procesów kształtowania 
zboczy impulsów. Warunki regeneracji można określić posługując się sche- 
matem zastępczym układu przedstawionym na rys. 8-17b. Rezystancja Re 
i napięcie Upg reprezentują parametry dzielnika, tj.: 


R, R. 


Rę = 8-38; 
= TR.+R, NAA 
R 
Upp = Upa ——— 8-38b 
EE = UCC"R LR, ( ) 


natomiast rezystancja Ro reprezentuje obciążenie rzeczywiste, sprowadzone 
do obwodu kolektora. 

Warunkiem wystąpienia regeneracji jest, by wzmocnienie napięciowe ku 
układu z otwartą pętlą sprzężenia. zwrotnego przez transformator było więk- 
sze lub równe przekładni trańsformatora n. 
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Jak wiadomo, wzmocnienie napięciowe w przybliżeniu jest równe sto- 
sunkowi wypadkowej rezystancji obciążenia kolektora R; i rezystancji emi- 
tera Re, tj. pomijając wpływ indukcyjności transformatora 


A R; 
An REAL (8-39) 
Dutyę Re 
przy czym 
|. R.T8BR, 


kj R.+nóR> (6a? 
— wypadkowa rezystancja obciążenia kolektora, przy uwzględnieniu obcią- 
żenia wejściową rezystancją tranzystora fRe, sprowadzoną do obwodu ko- 
lektora. 

Warunek kyżżn może być spełniony, jeżeli rezystancja Ro jest odpo- 
wiednio duża. Na podstawie (8-39) i (8-40) uzyskuje się warunek regeneracji 
jako warunek na wartość Ro 


Ro2-—- TRE nk, (8-41) 


Przybliżenie w warunku regeneracji (8-41), praktycznie biorąc, może 
być zawsze stosowane, gdyż przy typowych wartościach n 7: 1.6 zawsze za- 
chodzi $ > n. 

Dla szybkiego przełączania warunek (8-41) powinien być spełniony ze 
znacznym zapasem, np. co najmniej dziesięciokrotnym. 

Przybliżoną długość impulsu można określić na podstawie schematu za- 
stępczego układu generatora dla stanu nasycenia tranzystora, przedstawio- 
nego na rys. 8-18a, W schemacie tym dla uproszczenia przyjęto wartość UCES 
równą zeru, a obwód wejściowy jest reprezentowany jedynie przez napięcie 
złączowe UBEs z pominięciem małej rezystancji r,,. Pomija się również 
procesy bezwładnościowe w tranzystorze, co jest słuszne przy kształtowaniu 
stosunkowo długich impulsów w porównaniu z czasem: życia nośników. Na 
podstawie tego schematu można wyznaczyć przede wszystkim amplitudę 
impulsu napięcia na kolektorze jako wartość napięcia U, jaka ustali się na 
uzwojeniu kolektorowym. Z równania 


u 
Ucc7U+Upgpes= "m". == © (8-42) 
uzyskuje się 


u, U 
U == CC BE, (8-43) 
RH 


Zależność ta wskazuje, że napięcie na uzwojeniu kolektorowym jest w cza- 
sie generacji impulsu stałe. 
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Rys. 8-18. Kształtowanie wierzchołka impulsu w generatorze z rezystancją emiterową: 
a) układ zastępczy generatora przy nasyceniu tranzystora; b) przebiegi czasowe 


Stały jest również prąd emitera; jego wartość można obliczyć przez 
określenie spadku napięcia na rezystancji Re 


Ucc TUBES 


; Ugc-U—Uge lim. WASOUGR 
i =lg= = —— _ (8-44) 
Re Re 
Prąd bazy ib może być wyznaczony na podstawie równania 
Ucc—U = (+ ży) R.+Upp (8-45) 


Występujący w równaniu (8-45) prąd kolektora składa się ze sprowa- 
dzonego prądu bazy ż%/n, prądu magnesowania żr i prądu obciążenia Io, po- 
dobnie jak w układzie z pojemnością (por, zależność (8-20)). 

W rozpatrywanym układzie: 


ya U (8-46) 
1 
U 
biec. 8-47 
GER. (8-47) 


Zużytkowując zależność (8-46), (8-47), (8-43) do wyznaczenia prądu kolekto- 
ra, na podstawie równania (8-45) uzyskuje się wyrażenie określające prąd 
bazy 


u U U 
ARE [i A--n) EE c zes | 


R (1--mż CG Uce 
.. UoctUses _n* __ Ucc+UBes _n* _, (8-48) 
R, (ln)? L, Q-+n)* 
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Na podstawie (8-44) i (8-48) można również wyznaczyć prąd kolektora 


U U U 
= Sz [ (rm) GE —n-TBES | + 


R. Q+n* Ucc Ucc 
Ucc+UBEs __n? UcctUBEs __nż 
4: B = t 8-49 
R» (1+n)? Ly (1--m)? ; , 


Wykresy czasowe prądów i napięć w rozpatrywanym układzie samodław- 
nym przedstawiono na rys. 8-18b. Prąd kolektora wzrasta liniowo, natomiast 
prąd bazy liniowo maleje, co powoduje zakończenie impulsu na skutek 
wyjścia tranzystora ze stanu nasycenia w chwili t = t, zrównania się prądu 
ie z wartością fib. Na tej podstawie, korzystając (8-48) i (8-49), można wy- 
znaczyć długość impulsu 

Uce nB—l L, [ (1-Hn) „UEE. -n-qBES | EN 1 ą_ 
Ucc"TUBes 18+1) Re Ucc Ucc 8-1 | Ro 

(8-50) 


ty 


Ponieważ nś > 1, 82> 1, w przybliżeniu 


EL: AE R |-0+» UE _-UBES |- Ta (8-51) 
Ucc+UBES "Re Ucc Ucc Ro 

Z zależności (8-51) wynika, że na długość impulsu największy wpływ 
ma wartość stosunku I4/nRe, mającego wymiar stałej czasowej. Przy zwięk- 
szaniu obciążenia długość impulsu maleje. Na długość impulsu znaczny wpływ 
wywierają wartości napięć Ugp i UBES, gdyż w zależności (8-51) występują 
one zwielokrotnione w stosunku przekładni transformatora. 

Jeżeli wartość UBEs zmniejsza się pod wpływem wzrostu temperatury, 
długość impulsu zwiększa się. Zależność długości impulsu od napięcia UEE 
umożliwia regulację czasu trwania impulsu £,, przez zmianę wartości rezy- 
stancji R, lub Rę w układzie podstawowym przedstawionym na rys. 8-17a. 
Regulacja taka, zgodnie z zależnością (8-43), nie powinna powodować zmia- 
ny amplitudy impulsu, jeżeli nie zmienia się przy tym napięcie UBzs. 

Długość impulsu zależy również, i to znacznie, od zmian wartości na- 
pięcia zasilającego Ucc, co jest wadą układu. 

Po zakończeniu impulsu w układzie występują przejściowe stany nie- 
ustalone, na uproszczonym rys. 8-18b nie przedstawione. Do stłumienia ewen- 
tualnych oscylacji transformatora stosuje się diodę tłumiącą, podobnie jak 
w układzie astabilnym z pojemnością. 


8.8. Akumulacja prądu 


Ważnym parametrem wszelkiego typu układów monostabilnych jest tzw. 
czas martwy. Jest to czas, po upływie którego od chwili zakończenia im- 
pulsu układ może być ponownie wyzwolony, Czas martwy zależy od ampli- 
tudy impulsu wyzwalającego i jest tym mniejszy, im impuls wyzwałający 
jest większy. Zależność czasu martwego od amplitudy sygnału wy walania 


662 


tłumaczy się powstawaniem dodatkowego napięcia zatykającego tranzystor; 
napięcie to bezpośrednio po zakończeniu impulsu jest duże, a później ma- 
leje. Impuls wyzwalania, pokonujący wypadkowe napięcia zatykające po- 
winien więc być tym większy, im wcześniej po zakończeniu impulsu układ 
ma być wyzwolony. 

W układzie generatora samodławnego dodatkowe napięcie zatykające 
tranzystor indukuje się na uzwojeniu transformatora w obwodzie bazy, sta- 
nowiąc odpowiednik tworzącego się w tym czasie nadmiaru napięcia na ko- 
lektorze (rys. 8-1b). Szybkość zanikania nadmiaru napięcia w obwodzie bazy 
i w obwodzie kolektora charakteryzuje stała czasowa rr, za pomocą której 
często formalnie określa się czas martwy układu tm jako 2,3rr, Rzeczywisty 
czas martwy może być przy silnym wyzwalaniu krótszy od czasu 2,3rL, jed- 
nak w układach rzeczywistych zawsze istnieję granica możliwości zmniej- 
szania czasu martwego przez forsowanie wyzwalania. Granicę tę wyznaczają 
procesy akumulacji prądu magnesowania i ograniczone wartości dopuszczal- 
nego prądu kolektora. Dla przedstawienia istoty tego zagadnienia można 
rozważyć uproszczony schemat zastępczy generatora samodławnego przed- 
stawiony na rys. 8-19a, gdzie tranzystor zastąpiono idealnym kluczem K, 
a ewentualną pojemność C i odpowiadający jej prąd, jako mające znaczenie 
jedynie w początkowej części impulsu, pominięto. Przebiegi napięcia u; na 
indukcyjności głównej L, transformatora, prądu magnesującego iL oraz 
prądu kolektora ie dla tego wyidealizowanego przykładu przedstawiono na 


ź 


s 
a= 
> ARONIA PRZEA 


s 

+ 

5" 
PAR ZCZM | 


o: 
Rys. 8-18, Akumułacja prądu: a) idealizowany układ zastępczy generatora samodław- 
nego; b) przebiegi czasowe 
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rys. 8-19b. Zamknięciu klucza odpowiada etap kształtowania wierzchołka 
o czasie ty, rozwarciu — czas przerwy między impulsami t£. W czasie zam- 
knięcia klucza następuje każdorazowo wzrost prądu magnesowanią o war- 
tość 


„._ UcC 
| 18 sa t, (8-52) 

w związku z czym przy końcu impulsu prąd i; osiąga wartość szczytową Ip. 
Po rozwarciu klucza wskutek energii pola magnetycznego i SEM samoin- 
dukcji istnieje tendencja do podtrzymania przepływu prądu magnesującego 
w tym samym kierunku, co powoduje odetkanie diody D, Wskutek strat 
energetycznych prąd ży maleje, w przybliżeniu wykładniczo ze stałą czaso- 
wą tL, przy czym. 


RENE. EEE (8-53) 
= 

Ty Ry Ta 

Tą R, 


Przy wykładniczym opadaniu prąd magnesowania nigdy nie może osiągnąć 
wartości dokładnie równej zeru. Wartość Iy prądu magnesowania w chwili 
ponownego zamknięcia klucza K, określona zależnością 


, 


Iy = Ipexp (- >] (8-54) 


jest tym większa, im jest mniejszy stosunek t/er. Zjawisko bezwładności 
procesu rozładowania energii magnetycznej, objawiające się skończoną 
szybkością zmniejszania się prądu ir, może więc powodować znaczną kumu- 
lację prądu magnesowania w przypadku małych stosunków t'/eL. Prąd szczy- 
towy Ip= Iy+1Ip można wyrazić na podstawie zależności (8-54) następującą 
funkcją stosunku t/tL: 


Ip 


ę 
1--exp (- 2) 


Z zależności (8-55) wynika, że przy małych częstotliwościach wyzwalania 
(t 2 rL) prąd szczytowy magnesowania jest bliski Ip; natomiast przy czę- 
stotliwościach dużych (t Śzy) prąd szczytowy magnesowania może być 
znącznie większy od Ip. 

Ponieważ prąd magnesowania Ip i prąd obciążenia I, określają wartość 
maksymalną że max prądu kolektora, można ułożyć następujący warunek zo- 
bowiązujący do nieprzekraczania maksymalnej dopuszczalnej wartości prądu 
kolektora IC max: 


1, = (8-55) 


U U, 
CC t, 1 + CC £ 


i = 4 


c max L, ( ru ) R, I max 
1—exp EE 


(8-56) 
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Warunek ten jest spełniony, jeżeli czas wyzwalania t jest większy od 
czasu t,,;,„ przy którym (8-56) przechodzi w równość. 

Dążąc do zmniejszenia najmniejszej dopuszczalnej wartości czasu 
martwego tmin (przy ustalonym czasie impulsu tw) przeprowadza się naj- 
częściej próby zmniejszenia stałej czasowej zŁ przez włączenie szeregowo 
z diodą D dodatkowej rezystancji. Stosując ten zabieg należy mieć jednak 
na uwadze to, że zwiększa się wtedy wartość maksymalna napięcia kolek- 
tora Uc max, ze względu na szybsze opadanie prądu magnesującego. Oprócz 
warunku (8-56) należy spełniać równorzędny warunek wynikający z maksy- 
malnej dopuszczalnej wartości napięcia kolektora UC max. Warunek ten na 
podstawie dotychczasowych zależności można wyrazić w postaci 


tw 1 
Uę max = UCCFUCC tp, t 
1-exp (- 7) 
TL 


Przy dużych wartościach stałej czasowej (ri >> t/) napięcie maksymalne 
nie zależy od wartości rr, a mianowicie 


RUG max (8-57) 


ty 
U max 2 UCG( 1 pa (8-57a) 


natomiast przy małych wartościach stałej czasowej (ri Śt') napięcie ma- 
ksymalne wzrasta nieograniczenie przy zmniejszaniu się wartości tL, w przy- 
bliżeniu według wzoru 


t 
U max Ucc (+ z.) (8-57b) 


Jak z powyższych zależności wynika, kierunki zmian wartości że max 
Oraz Uc max w funkcji wartości stałej czasowej TŁ są przeciwne, 

Istnieje pewna wartość optymalna Tqopt WYPadkowej rezystancji tłu- 
miącej rq = raRy/(ra Ry), przy której warunki (8-58) i (8-57) są spełnione 
jednocześnie. Wartość tej rezystancji określa zależność 


U — 
rą opt = — Cmax UCC (8-58) 
Ucc, 


Iomax" "R. 


Przy tak dobranej rezystancji rą4 czas t,,, ma wartość najmniejszą, jaką 


można uzyskać dla danego tranzystora przy określonych wartościach żw, Ly, 
Ro, UCCc. Wartość tego czasu (tm;n)min MOŻNA określić jako 


ię w SÓĆ, 
max R U c t 
(tn); = —L 0 In |1— G w 8-59 
min'min 1 UE max "UGC Uce Ly ( ) 
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8.9. Projektowanie generatorów samodławnych 


Projektowanie układów samodławnych wykonuje się zwykle w dwóch fa- 
zach. W pierwszej fazie wyznacza się dla danego typu tranzystora wartości 
optymalne parametrów transformatora na podstawie wymaganych wartości 
czasu narastania, długości impulsu oraz warunków obciążenia, 

W drugiej fazie obliczeń ustala się sposób zasilania obwodu baza-emiter 
oraz wartości rezystancji i pojemności w układzie astabilnym na podstawie 
zadanych wartości okresu powtarzania i jego zmienności temperaturowej, 
zaś w układzie monostabilnym — na podstawie wartości czasu martwego 
i amplitudy napięcia wyzwalającego. Cykl obliczeń niekiedy należy powtó- 
rzyć w celu skorygowania pewnych wartości. 

W tranzystorowych układach samodławnych z reguły są stosowane 
transformatory z rdzeniami ferrytowymi, ze względu na małą stratność 
i stałość przenikalności magnetycznej w szerokim zakresie częstotliwości. 
Na podstawie danych eksperymentalnych można stwierdzić, że ogromna 
większość stosowanych obecnie ferrytów jest przydatna do budowy rdzeni 
transformatorów do układów samodławnych. Na przykład ferryty Mn-Zn 
(o wartościach /tmax = 103..2,5* 103), które w normalnej praktyce radiotech- 
nicznej są stosowane w zakresie częstotliwości 1..2 MHz, mogą być wyko- 
rzystane w układach samodławnych o czasie narastania nawet rzędu 20 ns. 

Osobną pozycję zajmują ferryty o prostokątnej pętli histerezy, które 
w układach samodławnych stwarzają nowe możliwości stabilizacji długości 
impulsu [8] wskutek wyraźnie występującego nasycenia magnetycznego. 

Ponieważ długość impulsu w układzie astabilnym jest w małym stopniu 
uzależniona od przekładni transformatora, dla tego układu transformator 
optymalizuje się głównie ze względu na czas narastania. Do obliczeń należy 
przyjąć pewne średnie wartości ry, i Ce. Poleca się przyjmować ry za war- 
tość rezystancji wejściowej tranzystora w układzie OE, zmierzonej przy 
częstotliwości ft, przy niezbyt dużym prądzie stałym kolektora (ok. 1 mA 
dla tranzystorów o małej mocy) i przy pełnym napięciu stałym kolektora, 
jakie występuje w układzie. Wartość Ce poleca się przyjmować za równą 
podwójnej wartości pojemności złączą kolektorowego przy pełnym napięciu 
zasilającym kolektora. W tych warunkach dla tranzystorów stopowych o jed- 
norodnej bazie przy fr € 50 MHz obliczone wartości czasów narastania są 
mniejsze od wartości zmierzonych średnio o 20...30%%. Przy tranzystorach 
dryftowych o dużych z reguły częstotliwościach fr zwykle nie udaje się 
uzyskać tak dobrej zgodności wyników teoretycznych i doświadczalnych. 

Przy ustalaniu wartości indukcyjności głównej transformatora należy 
mieć na uwadze to, że wartości L; określone według zależności teoretycznej 
(8-17) mogą być w praktyce kilkakrotnie za małe, co jest prawdopodobnie 
związane ze zmniejszaniem się przenikalności magnetycznej rdzeni w za- 
kresie dużych częstotliwości. Przyjęcie większej wartości indukcyjności 
głównej, a raczej większej liczby zwojów, jest konieczne niekiedy ze wzglę- 
du na możliwość nasycenia się transformatora oraz zbyt dużą wartość szczy- 
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tową prądu kolektora. Przyjęcie mniejszej wartości indukcyjności głównej 
jest natomiast pożyteczne w przypadku dużego obciążenia układu, jeżeli za- 
chodzi potrzeba zmniejszenia zmian długości impulsu spowodowanych zmia- 
nami obciążenia. 

Pojemność C można obliczyć na podstawie zależności (8-23) lub (8-29). 
Ze względu na przybliżony charakter tych zależności oraz zwykle niedo- 
kładnie określoną wartość r,', obliczenia te należy traktować jedynie jako 
pierwsze przybliżenie wartości C. 

Przebieg obliczeń przy projektowaniu astabilnego generatora samo- 
dławnego ilustruje poniższy przykład obliczeniowy. 


Przykład 8.1. Zaprojektować astabilny generator samodławny według za- 
łożeń: częstotliwość powtarzania fp = 20 kHz, długość impulsu tv = 2,5 us, 
czas narastania tn G0,1 us, napięcie wyjściowe AUo =4V, rezystancja ob- 
ciążenia Ry = 500 ©, napięcie zasilające Ucc = 12 V. Obliczenia należy wy- 
konać dla tranzystora typu ASY37 o danych: fr=10 MHz, 6,=50, m = 
== 100 Q, ry, * 15 Q, Cjc(12 V) =9 pF, IC max 200 mA, UC max =20 V, 
UCES mź UBEp 4 0,3 V. 

1. W układzie zastosuje się transformator z oddzielnym uzwojeniem dla 
dołączania obciążenia. Rezystancja obciążenia Ro sprowadzona do obwodu 
kolektora zależy od przekładni określonej stosunkiem napięcia AUc/AU- 


AUG |? —03 |? 
R, == (7) Rs (222) 500 = 4300 Q 
AU, 4 


2. Oblicza się współczynnik obciążenia m oraz dobroć transtormatora K; 
przy średniej pojemności kolektora Ce © 2Czę(Ucc) = 18 pF; 


m Ro _ 4300 gg 
Ty 100 
1 1 


sa = = gas10 


©r,C, _ 6,28-10-100-18-107% 


3. Na podstawie zależności (8-10) lub wykresu z rys. 8-5 oblicza się 
wartość optymalną przekładni mo =2. Przewidując konieczność pewnego 
zwiększenia przekładni przy późniejszym uwzględnieniu indukcyjności roz- 
proszenia transtormatora (rys. 8-7) oraz dążąc do zmniejszenia wartości 
szczytowej prądu bazy wybiera się nieco większą wartość n = 3, Zwiększe- 
nie czasu narastania z tego powodu, jak to widać z wykresów podanych na 
rys. 8-4, jest stosunkowo niewielkie. Przy n = 3 prądy mają wartości: 


Ucc 12_ 


ż PE O pm -=0,27 A 

*bmax** rys 3-100 
io Fómae , Ucc _ 027 ,_12_, ggg A 
c(0) n. Ro 3 4300 ; 


Dalsze zmniejszenie maksymalnego prądu bazy można również osiągnąć 
przez włączenie rezystancji szeregowej, w obwodzie bazy, co jednak powo- 
duje zarówno zwiększenia czasu narastania jak i zwiększenie przekładni 
transformatora. 
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4. Oblicza się znormalizowany czas narastania według (8-8) lub z wy- 
kresów podanych na rys. 8-4. Znajduje się tnw; x£ 2,5, skąd 


2,5 = 2,5 


= 40 
w, 6,28-10-10% s 


th S 


W obliczeniach nie uwzględniono jeszcze wpływu indukcyjności rozprosze- 
nia transformatora. 

5. Wyznacza się najmniejszą dopuszczalną wartość indukcyjności głów- 
nej transformatora. Z warunku na nieprzekraczanie wartości IC max, przy 
końcu impulsu wynika ograniczenie 


U 
Ly > —SC-t, = 0-25 10-% = 150 uH 


C max . 
a z warunku (8-17) 


nKrw __ 3-9-100 


L= 
GARY 6,28 -10- 10% 


= 43 uH 


6. Oblicza się wartość indukcyjności rozproszenia transformatorą Oodpo- 
wiadającą warunkowi (8-13a) . 


7. Kierując się potrzebą zastosowania możliwie dużej wartości induk- 
cyjności głównej L, ze względu na zawsze pożądane zmniejszenie prądu 
szczytowego kolektora oraz mając na uwadze stosunkowo duży dopuszczal- 
ny czas narastania (większy 2,5 raza w stosunku do obliczonego w p. 4), 
przyjmuje się większe wartości Ly =800 uH i Ls=8 uH. Indukcyjności te 
pozostają w stosunku współczynnika rozproszenia 0s = Ls/L4 o typowej 
wartości 0,01. 

8. Na podstawie wykresu z rys. 8-7ą szacuje się, że zwiększenie pięcio- 
krotne indukcyjności rozproszenia w stosunku do określonej z warunku 
(8-13a) powoduje zwiększenie czasu narastania o ok. 30%, co łącznie z 20... 
„.80-procentową dokładnością zależności teoretycznych umożliwia przewi- 
dywanie, że w układzie rzeczywistym czas narastania będzie miał wartość 
około 40 ns' 1,6 = 65 ns. 

9. Oblicza się na podstawie (8-23) pojemność C: 


Bo 1 50 1 


AS m z 0 m = 16,5 
n nż 3 9 
t Tp .10—6 
zmw_j The _ 25-10 15__ 0,051 
Ly Ro 800 «107% 4300 
Tys 15: 
t 
a Wejn> sn -5_—58 
TysC z 0,051 
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10. Wyznacza się rezystancję R według zależności (8-32b): 


SE 1 
pm go — 1. 125.10-0 = 47,5 
w "20-103 e 


re 
R = zg wl Liz = 56 kQ 
Cin (1+ 2) ” In 33 


Ostateczne wartości C i R dobiera się eksperymentalnie. 


11. Diodę obcinającą D dobiera się tak, aby móc uzyskać możliwie mały 
przerzut napięcia kolektora. Przy diodzie AAY37 średnia rezystancja w kie- 
runku przewodzenia ro aś 15 Q, skąd 


— 1 _ 800:107$ 
Ty 15 


== 53 uS 


Przerzut napięcia w tym przypadku jest rzędu 5% (tw/tr = 0,048), Ponie- 
waż wartość zy jest porównywalna z okresem powtarzania, sprawdza się, 
w jakim stosunku należy ewentualnie zmniejszyć obliczoną wartość rezy- 
stancji R, aby uzyskać żądany okres powtarzania impulsu. Jak wynika 
z (8-36), wydłużenie okresu w tym przypadku jest takie samo jak przyrost 
względny napięcia na kolektorze, tj. 5%, i może być pominięte. 


Przy projektowaniu układu monostabilnego z dzielnikiem oporowym 
w emiterze transformator można orientacyjnie optymalizować również ze 
względu na czas narastania. Przy zastosowaniu tranzystorów szybko prze- 
łączających dla właściwego ich wykorzystania konieczne jest użycie trans- 
formatorów dostatecznie szerokopasmowych, tj. o małej indukcyjności roz- 
proszenia i małych pojemnościach własnych. Właściwości i realizacje ta- 
kich transformatorów przedstawiono w pracach [10, 12] zamieszczonych 
w wykazie literatury do rozdz. 2. 

Jeżeli optymalizacja czasu trwania zboczy impulsu nie jest sprawą istot- 
ną, układ monostabilny może być projektowany według założonej wartości 
czasu trwania impulsu. Przebieg projektowania jest zilustrowany poniżej 
przykładem obliczeniowym. 


Przykład 8.2. Zaprojektować monostabilny generator. samodławny w ukła- 
dzie z rys. 8-18a, według założeń: czas trwania impulsu tw = 4 Hs, często- 
tliwość powtarzania 1 kHz, napięcie wyjściowe AUo 54 V, rezystancja ob- 
ciążenia Ri = 500 ©, napięcie zasilające Ucc =15 V. Obliczenia przepro- 
wadzić dla tranzystora krzemowego, typu BSXP92. 

1. Zakłada się wstępnie wartość przekładni transformatora n = 2 oraz 
przewidywaną wartość UBESa*<1 V; na tej podstawie oblicza się amplitudę 
impulsu napięcia na kolektorze wg (8-43) 


Ucc+uU 
U CC BES _._A5T1_ gy 


i 
1+ — 14 —— 
n , 2 
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2. Oblicza się przekładnię no dopasowującą obciążenie oraz wartość re- 
zystancji obciążenia Ro sprowadzoną do obwodu kolektora: 


U 10 
0 2 225 
POETA, 4 


R, = ną R, = = 2,52. 0,53 kQ 


3. Wybiera się wstępnie rezystancję emiterową Re =80 Q. Wartość R. 
przy założonej przekładni transformatora spełnia warunek regeneracji (8-41) 
z ok. dwudziestokrotnym zapasem. Ostateczna wartość Re może być wy- 
brana po obliczeniu wartości prądów. 

4. Oblicza się prąd emitera według (8-44), przy założeniu UEE = 0,5 V 


1. -- UOC-U-UEE _ 15—10—0,5 
Ę Rę 0,08 


5. Oblicza się prąd szczytowy bazy, płynący w chwili początkowej, na 
podstawie (8-48) 


U U u U U 
aa CR R [00 EE _„.UBES ] _ Ucc+UBES _ nż 
"Re (+n)? 


56 MA C Ip pax = 200 mA 


cc Ucc Ro (d+n)? 
15 2 0,5 1 16 4 
m 7. 2 [1-800 —9—00 | 0 2 m 
0,08 9 ( 15 5) 3 9 SEP 


6. Ponieważ wartości prądów Ig, Ig, nie są wygórowane, nie zachodzi 
potrzeba korygowania wartości Re. j 

7. Oblicza się wymaganą wartość indukcyjności głównej L, uzwojenia . 
kolektorowego z zależności (8-51) ś 


t U U 
EPE > [- (-+n) 7 EE. nz BES | s 
Li Ucc+tUBES  nRę Uce Ucc Ro 

15 1 ( 0,5 1 ) 1 

= 1-373 —2— -)- — =4] 3 Q- 
16 2-0,08 15 15 3 SEE 
skąd 
t .10- 
£, Wa EE0"- agd mił 


4,17 + 1073 4,17 + 1075 


8. Oblicza się maksymalny prąd magnesowania ŻŁ max według (8-46) 
w celu określenia maksymalnego prądu diody tłumiącej 
; U = 10 «10-6 
tr max L, t, = STA 4-109 = 40 mA 
W układzie można więc zastosować np. diodę BAY55, której dopuszczal- 
ny prąd maksymalny wynosi 225 mA, Wobec dużego okresu powtarzania, 
szeregowa rezystancja nie musi być stosowana. 
9. Dla zrealizowania napięcia Ugg = 0,5 V i Re =80 Q w obwodzie emi- 
tera mogą być zastosowane rezystory R, = 2,4 kQ i R, = 82 O. 


8.10. Niektóre odmiany układowe generatorów samodławnych 
Jakkolwiek układy generatorów z tranzystorem w połączeniu o wspólnym 


emiterze są najbardziej rozpowszechnione, to również są niekiedy stoso- 
wane układy z tranzystorami w połączeniu o wspólnej bazie i wspólnym 
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kolektorze. Przykłady takich układów przedstawiono na rys. 8-10a i 8-21. 
Zasada pracy takich układów jest w istocie taka sama jak układu z rys. 8-la. 
Uzyskiwane wartości czasów narastania są również do siebie zbliżone, co 
wynika z podobieństwa charakterystyk tranzystorów we wszystkich połą- 
czeniach w zakresie dużych częstotliwości. 

W układzie z rys. 8-10 do ograniczenia prądów w impulsie są zastoso- 
wane dodatkowe rezystancje R; i Ry, o wartości ok. 30...100 Q. Stosowanie 
podobnych rezystancji ograniczających również w innych układach jest 
wskazane w przypadku, gdy jest istotne zwiększenie niezawodności działa- 
nia układu, nawet kosztem pewnego zwiększenia czasu narastania impulsu. 


Rys. 8-20. Przykład generatora Samodławnego Rys. 8-21. Układ generatora 
z transtormatorem w połączeniu o wspólnej bazie: samodławnego z tranzysto- 
a) układ z diodą Zenera; b) przebiegi czasowe rem w połączeniu o wspól- 


nym kolektorze, z zastoso- 
waniem autotransformatora 


Dodatkowy obwód tłumiący z diodą D, i diodą Zenera Dz ma na celu 
specjalne ukształtowanie impulsu wynikającego z rozładowania energii mag- 
netycznej (rys. 8-20b). Dioda D, jest zastosowana w celu zabezpieczenia 
układu przed przewodzeniem diody Dz w czasie kształtowania właściwego 
impulsu i przed skutkami rozładowywania pojemności złączowej, 

W układzie o wspólnym kolektorze z rys. 8-21 pewną zaletą jest zastoso- 
wanie autotransformatora, który ze względu na mniejsze indukcyjności roz- 
proszenia umożliwia uzyskanie bardziej stromych zboczy impulsów, 

W niektórych przypadkach szczególnie istotne staje się zagadnienie sta- 
bilizacji czasu trwania i częstotliwości powtarzania impulsu przy zmianach 
obciążenia, zmianach temperatury i przy wymianie tranzystora. Stabiliza- 
cja długości impulsu może być uzyskana przy użyciu rdzeni transformato- 
rowych o prostokątnej pętli histerezy [8]. Wskutek nasycenia rdzenia prąd 
magnesowania przy końcu impulsu gwałtownie wzrasta, wyprowadzając tym 
samym tranzystor z nasycenia. Inny sposób stabilizacji polega na zastoso- 
waniu w obwodzie sprzężenia zwrotnego układu diodowo-kondensatorowe- 
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go, kontrolującego czas przewodzenia tranzystora [9]. W ten sposób można 
również stosunkowo. łatwo regulować długość impulsu. 

Do celów stabilizacji stosuje się również obwody rezonansowe włączone 
do obwodu bazy oraz obwody o stałych rozłożonych (rys. 8-22), Okres przer- 
wy między impulsami przy stosowaniu odcinka linii długiej w obwodzie bazy 
jest w przybliżeniu równy podwójnej wartości czasu rozprzestrzeniania się 
fali wzdłuż linii. Układy tego typu przy dopasowaniu linii mogą pracować 
z częstotliwościami powtarzania znacznie większymi niż układy konwencjo- 
nalne. Dalsze modyfikacje powodują włączenie czwórnikowego odcinka linii 
do obwodu sprzężenia zwrotnego, co tworzy jakościowo nowy układ gene- 
ratora z opóźnieniem w obwodzie sprzężenią zwrotnego. Teoria działania 
takich układów tworzy obecnie odrębny dział [7]. 

Na rysunku 8-23 przedstawiono szybki generator samodławny jako dy- 
skryminator amplitudy w układzie koincydencyjnym o czasie rozdzielczym 
16 ns [10]. Impuls wejściowy jest doprowadzany do obwodu kolektora, am- 
plituda impulsu jest porównywana z napięciem odniesienia regulowanym 
w zakresie —5..—7 V. Napięcie wyjściowe o amplitudzie —2 V jest bezpo- 
średnio przez diodę 1N570 doprowadzane do wyjścia współosiowego 100 Q. 
Długość impulsu w położeniu I przełącznika S$ (diody 1N34A zatkane) wynosi 
ok. 16 ns, zaś w położeniu 2 — ok. 100 ns, wskutek zmniejszenia impedancji 
wypadkowej w obwodzie emitera. Czas martwy układu wynosi ok. 25 ns. 


Rys. 8-22, Zastosowanie od- 
cinka linii długiej do sta- 
bilizacji impulsu 


s: 2 
LIE 2ATN34A gy, 


makowe 
Rys. 8-23. Szybki generator > ok L GIF 


samodławny jako dyskrymi- 
nator amplitudy 


Generatory samodławne ze względu na małą impedancję wyjściową są 
stosowane do wyłączania dużym prądem diod ładunkowych w układach 
kształtowania wąskich impulsów zakresu nano- i pikosekundowego, prze- 
znaczonych m.in. do celów próbkowania sygnałów w oscylografii strobosko- 
powej. Dwa układy o tym przeznaczeniu przedstawiono na rys. 8-24 i 8-25. 
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Rys. 8-24. Generator samodławny w układzie kształtowania wąskich impulsów syme- 
trycznych 


W układzie z rys. 8-24 impuls wyzwalający z komparatora jest dopro- 
wadzany przez transformator Tr2 i specjalne uzwojenie transformatora 
głównego Tr3. Impuls wytwarzany na kolektorze tranzystora T powoduje 
zatkanie diody ładunkowej D;, której prąd spoczynkowy może być regulo- 
wany. Wytworzone w procesie zatykania diody ładunkowej szybkie zbocze 
jest różniczkowane za pomocą pojemności 5,6 pF. Dzięki zastosowaniu tran- 
sformatora symetryzującego Trl na wyjściu są dostarczane dwa identyczne- 
go kształtu impulsy szpilkowe o przeciwnej polaryzacji [11]. 

W układzie o podobnym przeznaczeniu z rys. 8-25 impuls wyzwalający 
jest doprowadzany do kolektora, natomiast dioda ładunkowa D; jest stero- 


2709  47kQ 
[1 +15V 
1 
we 470 pF 22k2 sej HL 
Wy 
351 e 
1609 V 


Rys. 8-25, Generator samodławny w układzie kształtowania wąskich impulsów sy- 
metrycznych, z linią zwartą 
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wana z odczepu uzwojenia kolektorowego, W stanie spoczynkowym dioda 
ładunkowa jest zasilana ze źródła napięcia 15 V, przez uzwojenie kolekto- 
rowe. Różniczkowanie impulsu odbywa się za pośrednictwem odcinka linii 
zwartej, włączonego szeregowo. Impuls z wejścia linii zwartej jest następnie 
symetryzowany w transformatorze Trl. 
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9. GENERATORY PRZEBIEGÓW LINIOWYCH 


9.1. Wstęp 


Generatory przebiegów liniowych można podzielić na dwie zasadnicze gru- 
py -—— układy napięciowe i układy prądowe. Układy generatorów napięcio- 
wych są stosowane jako układy podstawy czasu w urządzeniach oscylosko- 
powych, jako stopnie sterujące prądowej podstawy czasu, jako opóźniacze 
(w połączeniu z dyskryminatorami amplitudowymi), w przetwornikach ana- 
logowo-cyfrowych itp. Układy generatorów prądowych tworzą bardziej jed- 
nolitą grupę niż układy generatorów napięciowych. Układy prądowe są wy- 
korzystywane niemal wyłącznie w układach odchylających urządzeń tele- 
wizyjnych. 

Najbardziej istotnymi parametrami przebiegów liniowych jest ich am- 
plituda i liniowość. W przypadku układów napięciowych amplituda napięcia 
wyjściowego jest ograniczona maksymalną dopuszczalną wartością napię- 
cia na kolektorze. W typowych rozwiązaniach układowych amplituda ta nie 
przekracza 100 V, a zwykle jest znacznie mniejsza, W przypadku układów 
prądowych amplituda prądu wyjściowego może wynosić ok. 5...10 A. Ampli- 
tuda prądu wyjściowego może być ograniczona nie tylko wartością maksy- 
malnie dopuszczalnego prądu kolektora, ale również maksymalnym dopu- 
szczalnym napięciem na kolektorze, ze względu na SEM samoindukcji wy- 
twarzaną w cewkach odchylających tym większą, im jest krótszy wyma- 
gany czas powrotu. Ponieważ wymagane moce chwilowe są duże, dąży się 
do wykorzystania w układach prądowej podstawy czasu takich typowych ele- 
mentów dużej mocy, jak tyrystory. 

Liniowość wytworzonych przebiegów zależy od stopnia wykorzystania 
Źródła zasilającego. Liniowość może być zwiększona dzięki zastosowaniu spe- 
cjalnych układów ze sprzężeniem zwrotnym, przy czym najczęściej jest sto- 
sowany układ integratora Millera. Wymagania odnośnie do kształtu prze- 
biegu w generatorach prądowych mogą być nieco inne, np. w wielu przy- 
padkach przebiegiem optymalnym nie jest przebieg liniowy, lecz zbliżony 
do litery S, ze względu na możliwość kompensacji zniekształceń elektrono- 
wego układu optycznego szerokokątnych kineskopów. 

Stosowane współcześnie układy generatorów przebiegów liniowych sta- 
nowią niejednokrotnie urządzenia bardzo skomplikowane. W rozdziale ni- 
niejszym omówiono jedynie najprostsze układy tych generatorów. 
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9.2. Definicje współczynników nieliniowości 


Pojedynczy impuls przebiegu narastającego liniowo przedstawiono na 
rys. 9-1. Impuls rzeczywisty składa się z liniowej części roboczej o czasie tr 
iz części charakteryzującej powrót napięcia do poziomu wyjściowego o cza- 
sie tp. Zwykle nie wymaga się liniowości przebiegu powrotnego, dążąc do 
maksymalnego skrócenia czasu powrotu tp. 


Rys. 9-1. Pojedynczy impuls liniowo narastający: a) idealizowany: b) rzeczywisty 


Stopień liniowości części roboczej przebiegu liniowego może być charak- 
teryzowany rozmaicie, w zależności od zastosowania danego układu. Naj- 
częściej są stosowane trzy niżej omówione definicje, które ilustruje rys. 9-2. 

W spółczynnikiem nieliniowości (błędem nachylenia) a nazywa się war- 
tość względna różnicy nachylenia przebiegu w jego części początkowej i koń- 
cowej (rys. 9-2a), tj. 

i BOŻEK (9-1) 
uw(0) 
Błędem nachylenia charakteryzuje się m.in. przebiegi podstaw czasu stoso- 
wanych w oscyloskopach. 


Rys. 9-2. Definiowanie współczynników nieliniowości: a) współczynnik błędu nachyle- 
nia; b) współczynnik błędu rozmieszczenia; c) współczynnik błędu odchylenia 


W spółczymnikiem (błędem) rozmieszczenia b nazywa się wartość względ- 
na największej różnicy między przebiegiem rzeczywistym a linią prostą 
przeprowadzoną przez początek i koniec przebiegu rzeczywistego (rys. 9-2b), 
tj. j 

wer 
t 


b =max SEKE (9-2) 
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Błędem rozmieszczenia charakteryzuje się jakość przebiegów podstaw czasu 
stosowanych w urządzeniach radiolokacyjnych. 

Współczynnikiem odchylenia (błędem transmisji) d nazywa się Wartość 
względna odchylenia przebiegu rzeczywistego od linii prostej stycznej do 
przebiegu rzeczywistego na początku (rys. 9-20), tj. 

u'(0) t,—U 
d=—— (9-3) 
u (0) tr 

Najczęściej przebiegi quasi-liniowe są wytwarzane jako części począt- 

kowe napięcia narastającego wykładniczo, o równaniu 


u=E |--o (- --)| (9-4) 


Przebiegi takie są tym bardziej zbliżone do liniowych, im są mniejsze ich 
amplitudy w stosunku do napięcia asymptotycznego, tj. przy U S<Ei przy 
tr Śr. Podstawiając zależność (9-4) do (9-1) znajduje się współczynnik nie- 
liniowości odcinka krzywej wykładniczej 


t 
dę = 1 -€xP (- -) zzz (9-5) 


lub, rozwijając na szereg potęgowy przy U <E , Śc 
tę 


bę FE 


> (9-5a) 


Z zależności (9-5) wynika, że współczynnik nieliniowości ae odcinka 
krzywej wykładniczej jest dokładnie równy stosunkowo U/E, wyrażającemu 
stopień wykorzystania SEM zasilającej E i w przybliżeniu (przy tę Ś 1) równy 
stosunkowi tr/t. 

Postępując podobnie wyznacza się dla odcinka wykładniczego pozostałe 
dwa współczynniki, przy tr Śr: 


1U 1 t 
DL —— M Em, 9-6 
p 8 E 8 7 E% 
gl. g l 3 L 
dę =ż GA Ró = (9-7) 


Zauważmy, że mimo odmiennych definicji, współczynniki ae, be, dę róż- 
nią się jedynie stałymi i są proporcjonalne do współczynnika wykorzystania 
napięcia U/E (przy tr Ś7), tj. 


1 1 
be ge m ZAaĆ 


Przy określaniu przebiegu powrotnego przyjmuje się czas powrotu tp 
jako czas, w ciągu którego napięcie (lub prąd) wyjściowe zmniejszy się do 
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określonej częsci amplitudy przebiegu, np. z U do 0,01U. Jeżeli opadanie 
jest wykładnicze i charakteryzuje je stała czasowa Tp, to czas powrotu tpe 
określony na tej podstawie 


tę 4,67, (9-8) 


9.3. Układy napięciowe 


9.3.1. Proste układy RC 


9.3.1.1. Zasada działania. Najprostszy układ wytwarzający przebieg liniowo 
narastającego napięcia przedstawiono na rys. 9-3. Tranzystor jest sterowany 
napięciem na bazie i pełni funkcję klucza. Przy zatkaniu tranzystorą napię- 
cie na pojemności C€ wzrasta wykładniczo ze stałą czasową z = RC. Ponie- 
waż czas zatkania ty tranzystora jest znacznie krótszy od z, przebieg na- 


Rys. 9-3. Prosty układ generatora napięcia liniowo narastającego: a) układ z kluczem 
tranzystorowym; b) przebiegi czasowe 


pięcia na pojemności jest liniowy, przy czym tr = ty. Jeżeli rozładowanie 
pojemności następuje po nasyceniu tranzystora; opadanie napięcia jest wy- 
kładnicze, charakteryzuje je stała czasowa tp = (Ra-RCES)C, przy czym 
RcEs — rezystancja wypadkowa obwodu kolektor-emiter w nasyceniu tran- 
zystora. Rezystancja Rd ogranicza maksymalny prąd kolektora i często nie 
jest stosowana. Ponieważ wypadkowa rezystancja (Ra+RCES) jest co naj- 
mniej o dwa lub trzy rzędy wartości mniejsza od rezystancji R, przyjmuje 
się zwykle, że napięcie opada do zera, jeżeli tylko czas nasycenia £, jest nie 
mniejszy od czasu powrotu £p określonego zależnością (9-8). W rzeczywi- 
stości napięcie opada do wartości napięcia UcEs zwiększonego o spadek na- 
pięcia Uec pi na rezystorze Rg. Ta wartość szczątkowa napięcia przy 
niektórych zastosowaniach może stanowić poważny mankament układu, 
można ją jednak wyeliminować lub zmniejszyć, stosując odpowiednie kom- 
pensacje. 
Liniowość napięcia na odcinku roboczym zależy od stosunku U/UCcC. 
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Stosunek czasu roboczego i czasu powrotnego wyraża się zależnością 


tr at dę R 
== = (9-9) 
t 4,6r, 46  RytRcps 


i nie zależy od pojemności C. 


9.3,1.2. Dobór warunków pracy. Dobór warunków pracy tego prostego układu 
polega na wyznaczeniu napięcia zasilającego Ucc, na podstawie zależności 
(9-5) i przyjętych wartości współczynnika de i amplitudy U. Następnie ob- 
licza się wartości rezystancji (Ra +RCES) na podstawie dopuszczalnej war- 
tości prądu szczytowego kolektora IC max oraz wartość rezystancji R na pod- 
stawie zależności (8-9) i założonej wartości tę/tp, Na zakończenie oblicza 
się wartość pojemności C, przy której przebieg narasta do napięcia U w cza- 
sie te, tj. 


— tr Ucc_ 5 
c R V i (9-10) 

Realizacja układu jest łatwa przy wartościach średnich czasów t, i przy 
napięciach U nie przekraczających dopuszczalnego napięcia na kolektorze. 
Pojemność C powinna być co najmniej o rząd wartości większa od nieli- 
niowej pojemności złącza kolektorowego, a rezystancja R powinna spełniać 
warunek RICy max Ś UCC. ś 

Niedogodnością prostych układów RC jest wymagane duże napięcie za- 
silające Ucc. Na przykład przy współczynniku ae = 2% i napięciu U = 10 V 
wymagane napięcie Ucc wynosi aż 500 V, Niedogodność tę można znacznie 
zmniejszyć przy ładowaniu pojemności C nie przez rezystancję R, lecz przez 
dodatkowy tranzystor pracujący w układzie źródła prądowego. Wymagane 
napięcie zasilające w takim układzie może być zaledwie o kilka woltów 
większe od napięcia U. 


9.3.2. Układy ze źródłami prądowymi 


9.3.2,1, Zasada działania, Na rysunku 9-4a przedstawiono generator napię- 
cia liniowo narastającego, różniący się od układu RC z rys. 9-3 tym, Że za- 
miast rezystora R zastosowano tranzystor Tę w układzie źródła prądowego. 
Przy założeniu stałości prądu ładowania I i przy zatkanym tranzystorze Ty 
szybkość narastania napięcia na pojemności jest stała i równa I/C. Ampli- 
tuda napięcia U na pojemności jest w takim przypadku uzależniona linio- 
wo od czasu trwania tr impulsu zatykającego tranzystor Ty 
U= = tę (9-11) 

Wartość maksymalna napięcia na pojemności jest ograniczona od góry 
możliwością nasycenia się tranzystora ładującego Tą, wskutek zrównania się 
napięcia na jego kolektorze i bazie: 

W układzie rzeczywistym występują rezystancje, które chociaż na ogół 
duże, powodują jednak pewne odchylenia przebiegu napięcia od przebiegu 
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a) 0, 


b 


R 
mA 
we R 
0—4 eE 
"1 Ra Rwyt 
Akież 


Rys. 9-4. Układ generatora napięcia liniowo narastającego: a) układ ze źródłem 
prądowym i kluczem tranzystorowym; b) schemat zastępczy układu 


ściśle liniowego. Są to głównie rezystancja wypadkowa obciążenia R spro- 
wadzona do obwodu ładowania oraz rezystancja wyjściowa Ry; tranzystora 
ładującego. Obie rezystancje bocznikują pojemność C, jak to przedsta- 
wiono w schemacie zastępczym układu na rys. 9-4b. Wprowadzając zastęp- 
czą rezystancję obciążenia 

Recfm* Bez. (9-12) 


można obliczyć współczynnik nieliniowości przebiegu a według (9-5), przy 
tym stałą czasową określa się jako 
1 = RC (9-13) 

Rezystancje R„y; i R, mogą być bardzo duże, rzędu kilkuset kQ, jeżeli 
zastosuje się wtórnik emiterowy transformujący f-krotnie impedancję ob- 
ciążenia Ro do obwodu ładowania pojemności oraz jeżeli zastosuje się silne 
sprzężenie prądowe na rezystorze Re w obwodzie emitera tranzystora ładu- 
jącego Ty. 

Wartość rezystancji wyjściowej źródła ładującego Rwy; można wystar- 
czająco dokładnie wyznaczyć rozważając małosygnałowy schemat zastępczy 
tranzystora T; w układzie sprzężenia zwrotnego prądowego. Schemat taki 
przedstawiono na rys. 9-5a, przy tym przyjęto przybliżenie hyze = 0 oraz 
określono wartość hsge = 1/Rwy, przy czym R„y — wartość średnia rezystan- 
cji przyrostowej tranzystora T; w układzie OE bez sprzężenia zwrotnego. 
Sposób wyznaczenia rezystancji Rwy zobrazowano na rys. 9-5b. Rezystan- 
cję Rwy oblicza się w zakresie prądu icaxI przy stałym prądzie bazy, w za- 
kresie zmian napięcia uc wywołanych zmianami napięcia na pojemności C. 
Stosując określenia: 

0,026 , _R,R, 


Ry ZB; hę S i does Wa Ry. = Rythyy: R, = RARZ 
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po prostych przekształceniach zależności opisujących układ uzyskuje się 
przybliżone określenie Rwyf 


m _dUc__ BRę 
Rygą, Tw (1 "RR, 

Ponieważ wartość R,, może być porównywalna z wartością Re, a w przy- 
padku zastosowania diody Zenera w obwodzie bazy (rys. 9-4a) może być 
nawet Ry, Ć Re, wartość Rwyj może być bardzo duża, zbliżoną do wartości 
rezystancji wyjściowej tranzystora Tą w układzie OB. 


Rys. 9-5. Wyznaczanie rezystancji wyjściowej Rypy: a) schemat zastępczy tranzystora 
ze sprzężeniem prądowym w emiterze; b) charakterystyka wyjściowa tranzystora 
i wyznaczenie R, y 


Generatory przebiegów liniowych ze źródłami prądowymi Są często 
stosowane ze względu na prostotę układową i doskonałe parametry tech- 
niczne. Do szczególnie wartościowych zalet należy brak początkowych znie- 
kształceń przebiegu liniowego oraz duża możliwa szybkość narastania I/C 
i mały czas powrotu. Zalety te sprawiły, że w wielu zastosowaniach gene- 
ratory z kluczowanymi źródłami prądowymi wyparły tradycyjne generatory 
przebiegów liniowych opartych na układzie integratora Millera. 


9.3.2.2. Projektowanie układów. Projektowanie generatora przebiegu liniowo 
narastającego napięcia polega głównie na doborze wartości prądu I i po- 
jemności € oraz zaprojektowaniu obwodu sprzężenia zwrotnego tranzystora 
ładującego Tą w celu uzyskania dostatecznie dużej rezystancji wyjściowej 
Rwyf. Za dane przyjmuje się wielkości parametrów impulsu napięcia linio- 
wego, tj. U, tr, oraz ewentualnie wymagany stosunek t,/£, i poziom napię- 
cia spoczynkowego. Przyjmuje się zwykle za dane napięcie zasilające UCC, 
które powinno być odpowiednio większe od napięcia U, oraz rezystancje R, 
i Rwyf, jakkolwiek ich wartości mogą być w toku projektowania zmieniane 
przy wystąpieniu trudności w realizacji układu. 

Podstawową zależność projektową uzyskuje się na podstawie (9-5a), 
(9-11), (9-12) i (9-13), z których uzyskuje się relację między stosunkiem U/a, 
a zastępczym napięciem zasilającym IR układu RC realizującego te same 
parametry impulsu 


„U 
Tac IR (9-14) 
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Na przykład przy U -=20 V, a =0,2%/o, zastępcze napięcie zasilające dla 
układu RC wynosi 10 kV. W układzie ze źródłem prądowym napięcie zasi- 
lające Ucc może być zaledwie o kilka woltów większe od wartości napięcia 
szczytowego impulsu U, jeżeli wartość prądu I określi się zgodnie z warun- 
kiem (9-14), a rezystancja wypadkowa R określona zależnością (9-12) będzie 
dostatecznie duża. 

Przebieg projektowania układu jest zilustrowany poniżej przykładem 
obliczeniowym, 


Przykład 9.1. Zaprojektować układ do wytwarzania liniowo narastającego 
impulsu napięcia, przy danych: amplituda impulsu U=10 V, czas trwania 
tr=20 us, współczynnik nieliniowości a 40,5%, czas opadania tp  0,1ży, 
napięcie początkowe startu zbliżone do zera, rezystancja obciążająca Ro = 
fF10 kQ, napięcia zasilające Ucc = UEE= 15 V. Obliczenia wykonać dla 
tranzystorów o 8 2100. 

1. Obiera się układ z rys. 9-4a, przewidując możliwość kompensacji 
przesunięcia napięcia na wyjściu wtórnika w stosunku do napięcia na po- 
jemności o wartość UBEP przez włączenie rezystora Rad lub diody D do 
obwodu kolektora tranzystora rozładowującego Ty. 

2. Oblicza się wymaganą wartość iloczynu IR, według (9-14) 


U 10 


IR = -g- = z g05 = 2000 V 


3. Szacuje się wartość rezystancji RQ, jako rezystancji wejściowej wtór- 
nika. Zakładając wartość 2 mA prądu spoczynkowego płynącego przez rezy- 
stor Re,, ustala się wartość rezystancji Re, 
U(0-FUpp _ 0415 

I 2 


= 7,5 kQ 


e1 = 


Rezystancja wejściowa wtórnika R. jest f-krotnie większa od rezystancji: 
wypadkowej w obwodzie emitera, stąd 


, RR 10-7,5 
R. s o-tet_ = 100 — > 
o 22 By min Rot Re 10+7,5 


= 430 kQ 


6. Zakładając wartość prądu ładowania I = 10 mA, ustala się wymaganą 
najmniejszą wartość rezystancji wypadkowej R 


2000 
R>Q. = 740 = 200 kQ 


7. Na podstawie wyników uzyskanych w p. 3 i 4 oraz zależności (9-12). 
oblicza się wymaganą wartość rezystancji Rwy/ 


—_RRQ _ 200-430 
wył  R,—R _ 430—200 


R = 370 kQ 


8. Oblicza się rezystancję Rę układu zasilania i stabilizacji prądu tran- 
zystora Tą. Z różnicy napięć UCc—U =15—10=5 V przeznacza się 2 V 
jako najmniejsze dopuszczalne napięcie uce polaryzacji kolektora tranzy* 
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stora Tę w szczycie impulsu, natomiast pozostałe 3 V przeznacza się na sta- 
bilizujący spadek napięcia Up na rezystancji Re. Stąd wartość rezystancji Re 


9. Oblicza się rezystancję wypadkową R, dzielnika R,, Rę, z zależności 
(9-14), przy założeniu Rwy = 20 kQ 


R,Z-fimnBe__p zwan —03 = 1,4 kQ 
„Bwy__1 R 


Ry, 
Odejmując wartość huje £ 100 Q, uzyskuje się Ry < 1,3 kQ. 

10. Przyjmując do dalszych obliczeń mniejszą wartość Rb = 1,15 kQ, 
wyznacza się rezystancje Ry, Rę w sposób podobny jak w przykładzie 2.2, 
otrzymując R, 24,7 kQ, Rę o— 1,5 kQ. 

11. Oblicza się pojemność C według (9-11) 


I _ 10:1073-20-1078 
10 


12. Stałość temperaturową prądu I można obliczyć na podstawie zależ- 
ności (2-12b). Np. przy zmianie temperaturowej wartości UBEp od warto- 
ści 0,7 do wartości 0,6 V oraz zmianie f od 100 do 120, względna zmiana 
prądu ładowania ma wartość 


AT, „ By BRETRŁ „5 Upep| 
I 8, A RTR - 1(8, R.+ Rz) 


120 _100-0,3-1,25 „zg ERIE 
100 120-0,3+-1,25 10120 + 0,3-- 1,25) 


Przyrost prądu AI o 4% jest głównie spowodowany zmianą napięcia 
UBEP. Można zastosować skuteczniejszą stabilizację prądu ładowania, przez 
włączenie zamiast rezystora Rę diody Zenera Dz skompensowanej tempe- 
raturowo przewodzącą diodą D o odpowiednio dobranym współczynniku 
temperaturowym napięcia Ur, jak to przedstawiono na rys. 9-4a linią prze- 
rywaną. ł 


C = == 20 nF 


1=0,04 


9.3.3. Układy napięciowe z ujemnym sprzężeniem zwrotnym pojemnościo- 
wym j 


9.3.3.1. Układ regeneracyjny z integratorem Millera (fantastron). Zasada 
działania integratora Millera oraz zastosowanie tego układu do wytwarza- 
nia napięć liniowo zmiennych w czasie zostały przedstawione w p. 2.6. 

Obecnie zostanie przedstawione zastosowanie integratora Millera w kom- 
binacji z układem regeneracyjnym, umożliwiającym samoczynną generację 
impulsu liniowo zmiennego w czasie oraz odtworzenie warunków początko- 
wych w układzie po zakończeniu przebiegu roboczego. Układy takie, no- 
szące ogólnie nazwę fantastronów przez analogię do znanego układu lam- 
powego tego rodzaju, mogą pracować jako układy monostabilne (wyzwalane) 
bądź jako układy astabilne. t 
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Na rysunku 9-6a przedstawiono fantastron, w którym wykorzystano ja- 
ko układ regeneracyjny przerzutnik Schmitta. Integrator Miilera w tym 
układzie składa się z tranzystora Ty oraz elementów Re, Ri C. Tranzystor Ta 
włączony do obwodu kolektora tranzystora T, służy do kontrolowania akcji 
sprzężenia zwrotnego i do jej przerwania we właściwej chwili, w celu za- 


aj 


kz 
T 


Rys. 9-6. Generator fantastronowy: a) układ z przerzutnikiem Schmitta; b) przebiegi 
czasowe 


kończenia generacji impulsu. W stanie aktywnym tranzystor T; nie zmienia 
wartości wzmocnienia napięciowego wytwarzanego w pętli sprzężenia zwrot- 
nego przez tranzystor Ty, gdyż działa jako wtórnik prądowy. Tranzystor T; 
w połączeniu z tranzystorem Ts tworzy jednocześnie układ przerzutnika 
Schmitta, z bezpośrednim sprzężeniem kolektor-baza. W połączeniu tym 
tranzystor Ty pełni funkcję rezystancji emiterowej, zapewniającej sprzęże- 
nie prądowe między tranzystorami T; i T;. 

W celu uniknięcia nasycenia tranzystora Tę przy końcu generacji im- 
pulsu, gdy napięcie na jego kolektorze obniża się do poziomu Ucc—U, za- 
stosowano we wspólnym obwodzie kolektorowo-bazowym tranzystorów T', 
Tę napięcie zasilające odpowiednio zmniejszone w stosunku określonym 
przez rezystancje R;, R,. 

Przy pracy monostabilnej układu w stanie spoczynkowym tranzystory 
T; i Ts przewodzą w nasyceniu, natomiast tranzystor Ts jest zatkany ze. 
względu na nasycenie tranzystora T; (gdyż UCEs Ć UBEP). 

Ujemny impuls wyzwalający powoduje chwilowe przytkanie tranzy- 
stora Ts, wskutek czego następuje wprowadzenie tranzystora T+ w stan 
aktywny i zamknięcie pętli sprzężenia zwrotnego. Ponieważ towarzyszy 
temu początkowy niewielki skok napięcia na bazie tranzystora Ty, powodu- 
jący jego chwilowe przytkanie, następuje przerzut regeneracyjny spowo- 
dowany sprzężeniem zwrotnym na dużej rezystancji, jaką reprezentuje 
sobą w tej chwili tranzystor T;. Zostaje zatkany tranzystor T; a tranzystory 
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T,; i Tę zostają wprowadzone w stan aktywny. Ze względu na sterowanie 
bazy tranzystora T; napięciem Ucc przez rezystor R, napięcie na kolekto- 
rze tranzystora T» obniża się liniowo (rys. 9-6b) z szybkością określoną przez 
zależność (2-183). Proporcjonalnie zmniejsza się również, po początkowym 
skoku spowodowanym włączeniem tranzystora Ty, napięcie na kolektorze 
tranzystora Ty. 

Przy pewnej wartości UcEp napięcia na kolektorze tranzystora T; za- 
czyna przewodzić tranzystor T;s, wskutek czego następuje ponowny przerzut 
regeneracyjny, w wyniku którego tranzystor Tę zatyka się, przerywając 
pętlę sprzężenia zwrotnego dla tranzystora Ty. Oznacza to zakończenie ge- 
neracji liniowej części impulsu i rozpoczęcie biernego procesu odtwarzania 
warunków początkowych w układzie, polegającego na uzupełnianiu ładun- 
ku w pojemności C. Czas ładowanią pojemności C przez rezystancję Re 
i bazę tranzystora Ty określa wartość czasu tp powrotu układu do stanu 
początkowego, po upływie którego układ może być ponownie wyzwolony. 

Zwykle rezystancję Re wybiera się stosunkowo dużą, ze względu na po- 
żądane duże wzmocnienie napięciowe tranzystora T;, od którego zależy linio- 
wość przebiegu roboczego. Z tego względu stała czasowa R.C i wartość 
czasu powrotu tp mogą być stosunkowo duże, porównywalne z czasem trwa- 
nia tr liniowej części impulsu, 


Rys. 9-7. Zastosowanie wtórników: a) pojedynczego; b) symetrycznie przeciwstawne- 
go, w celu zmniejszenia czasów powrotu 


Czas ładowania pojemności C€ można znacznie skrócić, jeżeli zastosuje 
się w obwodzie sprzężenia zwrotnego wtórnik emiterowy (rys. 9-7a) zmniej- 
szający w przybliżeniu f-krotnie rezystancję obwodu ładowanią pojemności. 
Jednak warunki pracy wtórnika w tym układzie są trudne, 

Po pierwsze, jest on obciążony dużą pojemnością i może łatwo być 
zatkany przy szybkich zmianach napięcia na bazie w czasie taktu robo- 
czego. Z tego względu należy rezystancję emiterową Rę, wybierać możliwie 
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małą, co jednak zwiększa stratę mocy w tranzystorze i powoduje tłumienie 
przebiegu roboczego ze względu na zmniejszenie rezystancji wejściowej 
wtórnika. 

Po drugie, obciążenie pojemnościowe sprzyja Bowstaniu oscylacji wtór- 
nika, które stają się widoczne na części roboczej przebiegu. Oscylacje można 
stłumić przez zbocznikowanie wejścia wtórnika pewną pojemnością lub 
przez zastosowanie we wtórniku tranzystora o częstotliwości granicznej 
znacznie mniejszej od częstotliwości granicznych tranzystorów Ty, Tą. Zabieg 
ten ma na celu zmniejszenie dodatkowego przesunięcia fazowego w pętli 
sprzężenia zwrotnego złożonej z tranzystorów Ty, Ty, T4. Nadmierne prze- 
sunięcie fazowe powoduje bowiem, że sprzężenie zwrotne dla pewnych czę- 
stotliwości staje się dodatnie. 

Znaczną poprawę warunków pracy wióżalka uzyskuje się przez zasto- 
sowanie wtórnika przeciwstawnego, który nie może być zatkany ujemnym 
przyrostem napięcia na wejściu (rys. 9-7b). 

W przypadku typowym silnego nasycenia tranzystora Ty, w początko- 
wej fazie przerzutu, następującego pod wpływem impulsu wejściowego, 
warunki regeneracji mogą nie być spełnione w sposób zadowalający, co 
m.in. utrudnia wyzwalanie wąskimi impulsami. Polepszenie warunków re- 
generacji można uzyskać przez włączenie do obwodu kolektora tranzysto- 
ra T; pewnej niewielkiej rezystancji. 

Przy projektowaniu tego układu należy najpierw obliczyć integrator 
Millera, a następnie rezystancje pozostałej części tworzącej układ prze- 
rzutnika Schmitta. Zasady projektowania integratora Millera zostały omó- 
wione w p. 2.6 oraz w p. 9.3.3.3, gdzie zamieszczono przykład obliczeniowy. 
Poniżej przedstawiono zasadnicze zależności dotyczące projektowania po- 
zostałej części układu. 

Ze względu na nienasycanie się tranzystora T; przy obniżaniu napięcia 
na jego kolektorze do wartości chwilowej UccU przy końcu impulsu, 
należy spełnić warunek 

_M__ 2 8 
Ucc R,+R, ZUc=U (9-15) 

Na podstawie (9-15) wyznacza się wymaganą wartość stosunku rezystan- 

cji Rz, R4 
Re U 
Ri < Uuge7U 

W zasadzie wartości Ry, R, mogą być wybrane w szerokim zakresie 
wartości rezystancji, byle był spełniony warunek (9-15a). Jednakże ko- 
rzystne jest wybrać niezbyt duże wartości tych rezystancji, aby wypadkowa 
rezystancja kolektorowa R tranzystora Ty, sprowadzona do obwodu emi- 
tera tranzystora Tą, była możliwie mała w porównaniu z rezystancją Re, 
tj. aby 


(9-15a) 


Bes ___ _RsRA__ GR 9-16 
fa fslRs-+- R) ŚR , ; 
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Spełnienie warunku (9-16) jest pożądane ze względu na uniezależnienie 
długości impulsu tę od zmian wartości f4, bowiem suma rezystancji Re + 
a decydująco wpływa na określenie chwili zakończenie impulsu. 

2 t 

W praktyce po określeniu stosunku Ry/R, zakłada się wartość R, jako 
kilkakrotnie większą od rezystancji Re i na podstawie (9-15a) oblicza się Rz. 

Dalszą czynnością jest założenie wartości napięcia UCEp na kolektorze 
tranzystora T;, przy której zachodzi otwarcie tranzystora Ts w chwili za- 
kończenia impulsu. Umożliwia to wyznaczenie rezystancji Rę, na podstawie 
równania napięć w obwodzie emiter-baza tranzystora Tę 


R U_ (R 
U = Ugc——— U - (Ban ) (9-17) 
CEP CC RR, BEP" R. V 8, e 
Przekształcając (9-17), wyznacza się wymaganą wartość Re 
[8/ [87 +U 
R. = R. ( cc __ Ry _ UcrpTUBep ) —_ Rą (9-18) 
"U  Rst+Ry U Bs 


Przy zakładaniu wartości UCEP należy uwzględnić, że powinna ona być 
odpowiednio mniejsza od wartości Ucc—U; korzystnie jest również, by 
wartość UCcEP była stosunkowo duża w porównaniu z napięciem UBEP. 

Określenie wartości UcEp umożliwia również wyznaczenie stosunku re- 
zystancji R,, R. Z równania napięć w obwodzie emiter-baza tranzystora Ts 
dla chwili zakończenia impulsu 


Ry__ 


U 
CC R++-R; 


= Ucep "UBEP (9-19) 
uzyskuje się 


R. „, UCC_UCĘP—UBEP 
R; Ucep HUBgeP 


(9-19a) 


Wybór wartości rezystancji Ry, R. jest związany z koniecznym warun- 
kiem nasycenia tranzystora T; w stanie spoczynku. Określając wartości 
prądów spoczynkowych tego tranzystora (przy pominięciu wartości UCEs 
wobec UBEP): 


Ucc-UBEep _ UBEP 


Ippą Z 
BFa R, R, 


(9-20a) 


U 
A SoRŻ (9-20b) 


oraz wprowadzając współczynnik nasycenia Kps, można na podstawie (9-19a), 
(9-20a) i (9-20b) wyznaczyć wartość Ry 


u 
MER, PA OR (9-21) 
Kp, UcepŁUBEP 
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Po wybraniu wartości R, zgodnie z warunkiem (9-21) oblicza się war- 
tość Ra na podstawie (9-19a). 

Przebieg projektowania układu przedstawiono w przykładzie oblicze- 
niowym 9.2 zamieszczonym w p. 9.3.3.3. R 


9.3.3.2. Układ kompensacyjny (bootstrap), W dotychczas rozpatrywanych 
układach z integratorem Millera napięcie wyjściowe zmienia się liniowo 
na tle składowej stałej, przy czym absolutna wartość napięcia kolektora 
maleje, a między sygnałami wejściowym i wyjściowym następuje odwró- 
cenie fazy. Inaczej działa układ przedstawiony na rys. 9-8a, w którym 
napięcie wyjściowe w stanie spoczynku (klucz K zamknięty) jest bliskie 
zera, a po otwarciu klucza, wskutek powtarzania napięcia na pojemności C 
ładowanej przez rezystancję R, zmienia się liniowo, dążąc do napięcia Ucc. 
Układ ten nie odwraca więc fazy sygnału wyjściowego, co w zastosowaniach 
istotnie różni go od układów poprzednich. 

Działanie układu polega na kompensacji nieliniowości powodowanej 
zmniejszaniem się prądu ładującego pojemność C, przez pozorne zwiększa- 
nie napięcia zasilającego w czasie etapu roboczego, Kompensacja jest tym 
skuteczniejsza, im wzmocnienie wtórnika emiterowego jest bliższe jedności 
i im jest większa pojemność C” w porównaniu z pojemnością C. Układ 
działa następująco. W stanie spoczynku tranzystor jest na granicy zatkania 
lub może przewodzić, jeżeli jest zastosowane dodatkowe źródło napięcia 
w obwodzie emitera UgE; w obu przypadkach napięcia wyjściowe są, bliskie 
zera. Na dużej pojemności €' >> C panuje napięcie bliskie Ucc wskutek prze- 
wodzenia diody D. Po otwarciu klucza K następuje ładowanie pojemności C 
przez rezystancję R, wkrótce też zatyka się dioda D, wskutek przyrostów 
napięcia emitera powtarzającego zmiany napięcia bazy. Mimo to proces 
ładowania pojemności C nie ustaje, gdyż funkcję źródła napięcia Ucc 
przejmuje kondensator C. Przyrost napięcia w punkcie A jest równy 


a = 
+ 


Rys. 9-8. Generator kompensacyjny (bootstrap): Rys. 8-8. Kompensacja nie- 
a) układ zasadniczy; b) schemat zastępczy liniowości w zakresie dłu- 
gich czasów za pomocą C,, 

C,, R” 
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(w przybliżeniu) przyrostowi napięcia emitera, które powtarza przebieg na- 
pięcia bazy. W idealnym przypadku, przy wzmocnieniu wtórnika równym 
dokładnie jedności i nieskończenie dużej pojemności C”, przebieg wyjściowy 
jest dokładnie liniowy. Narastanie napięcia w układzie może być przerwane 
bądź wskutek nasycenia się tranzystora przy Uuwy*£Ucc, bądź wskutek 
wcześniejszego zamknięcia klucza K, po którym układ powraca do stanu 
spoczynkowego. 

Istnieje tendencja do rozpatrywania tego układu jako zupełnie odręb- 
nego od ukłądu Millera. W rzeczywistości jest to jedna z odmian układu 
Millera, jak o tym można się z łatwością przekonać na podstawie rys. 9-9, 
gdzie przedstawiono układ nieco inaczej, z pominięciem diody, jednak przy 
zachowaniu innych elementów i ich połączeń. Jak widać, jest to w istocie 
układ integratora Millera, różniący się od układu klasycznego jedynie sposo- 
bem zasilania i kluczowania. Stąd wszystkie podstawowe zależności ustalone 
dla układu integratora Millera są słuszne również dla układu kompensacyj- 
nego. 

Realizacja układu kompensacyjnego również niewiele się różni od reali- 
zacji układu integratora Millera. Między innymi do układu tego stosuje 
się sposoby poprawiania kształtu przebiegu wyjściowego ustalone dla inte- 
gratora Millera, jak np. kompensacja zjawisk początkowych (bocznikowanie 
rezystancji R pojemnością dobraną według wzoru (2-188) oraz zastosowanie 
małej rezystancji Rę szeregowo w obwodzie sprzężenia dobranej według 
wzoru (2-186). Podobnie można również postąpić w przypadku układu kom- 
pensacji nieliniowości w zakresie długich czasów, przez zastąpienie po- 
jemności € dwiema pojemnościami C; i C» (rys. 2-88) oraz przez zastoso- 
wanie rezystancji R" włączonej między emiter a pojemności (rys. 2-88) 
i (rys. 9-9). Pojemności dobiera się zwykle jednakowe, przy czym C, = Cs = 
= 2C, Zależność określającą rezystancję R” można ustalić na podstawie roz- 
ważań zmian napięcia bazy ww. W układzie bez kompensacji w przybliżeniu 
na podstawie zależności (2-183) i (2-184) 


2 
Z UGE a (- * = UCCpE -Ugc $> Ca (9-22) 
Główną wartość napięcia bazy wyraża człon liniowy, natomiast człon 
zależny od czasu kwadratowo jest mały i wyraża zniekształcenia przebiegu. 
W układzie z rezystancją kompensującą R' napięcie na bazie i na emite- 
rze jest bliskie członowi liniowemu wyrażenia (9-22). Ponieważ napięcie na 
rezystancji R' jest równe napięciu na pojemności C; (pomijając stałe napię- 
cie baza-emiter), prąd kompensacyjny it płynący przez R" można wyrazić 
jako 
fac Me Ć PoE 2 (9-23) 
Cy+C> R G+C+ R RC 
Dodatkowy przyrost napięcia bazy Au», powstający na pojemności C; pod 
wpływem prądu ź, oblicza się przez całkowanie 


Au = > J rat Ę U (8-24) 


2 
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Przez porównanie Auy z członem kwadratowym wyrażenia (9-22) otrzymuje 
się przybliżony warunek kompensacji 

Rażczik= (0-25) 

4a, C 
Współczynnik nieliniowości a przebiegu wyjściowego dla omawianego układu : 
z rys. 9-8a może być w przybliżeniu określony jako 
=Ć Ba 9-26 
RE" AR PNE 
Dla uzyskania możliwie małej wartości a wzmocnienie wtórnika ku 

powinno być możliwie bliskie jedności. Można to uzyskać przez zapewnienie 
wartości optymalnych prądu tranzystora przy zasilaniu emitera z oddziel- 
nego źródła Urp i przy stosowaniu dużych rezystancji obciążenia, więk- 
szych przeciętnie o dwa rzędy wartości od własnej rezystancji wyjściowej 
wtórnika. Wartości C” i R powinny być podobnie dobierane, praktycznie 
biorąc jako: 


a=<=1— -kut-—G + 


C>5T (9-27) 
a 


R <afo Re (9-28) 


"W typowych rozwiązaniach C” >> 100 C. 

Czas powrotu układu tp określa nie tylko proces rozładowania pojemno- 
ści C przez rezystancję klucza, lecz również proces uzupełnienia ładunków 
pojemności C. Odbywa się to wskutek przepływu. prądu przez diodę D 
i rezystancję Re, przy czym tranzystor T jest zwykle przejściowo zatkany. 
Przy stosowaniu źródła UFE czas powrotu może być obliczony w następują- 
cy sposób. Ponieważ prąd rozładowania pojemności C” w etapie roboczym 
jest stały i równy w przybliżeniu UCC/R, ładunek, jaki ubywa w tym czasie, 
jest równy (Ucc/R)t,. Prąd ładujący pojemność C” wynosi UkE/Rę; na tej 
podstawie czas ładowania może być obliczony następująco: 


U 
t m CC. „Be. ę, (9-29) 


Skrócenie czasu powrotu tp i ogólne polepszenie pracy układu można 
osiągnąć przez zastosowanie w nim dodatkowego tranzystora T; [1] (rys. 
"9-10a). Przy impulsie wejściowym zatykającym tranzystor T, ulega również 
zatkaniu tranzystor Ts, przez co powstaje bardzo duża rezystancja w obwo- 
dzie emitera tranzystora T;y i wzmocnienie wtórnika jest bliskie jedności. 
Po zakończeniu etapu roboczego tranzystor Tą, podobnie jak tranzystor T5, 
"silnie przewodzi, ułatwiając szybkie naładowanie pojemności C”. 

Inną możliwość zrealizowania krótkiego czasu powrotu przedstawia [1] 
układ z rys. 9-10b, w którym zamiast pojemności C” zastosowano diodę 
Zenera Dz. Czas tp jest tu określony jedynie procesem rozładowania po- 
jemności C. Liniowość układu zależy od stałości napięcia stabilizacji dio- 
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Rys. 9-10. Modyfikacje układu kompensacyjnego 


dy Uz w czasie etapu roboczego. Zmniejszenie się tego napięcia o 1% po- 
woduje różnicę szybkości przebiegu tego samego rzędu. Podobnie wpływa 
na szybkość, ale już w całym etapie roboczym, dryft temperaturowy tego 
napięcia. Liniowość układu pogarsza się, gdy rezystancja R” jest mała, ze 
względu na to, że stanowi ona obciążenie wtórnika równolegle z rezystan- 
cją Re. Znaczne zwiększenie R' jest jednak niekorzystne ze względu na 
zmniejszenie się prądu stabilizacji diody i wejście w zakres zakrzywienia 
jej charakterystyk, gdzie zależność napięcia stabilizacji od prądu jest więk- 
sza. 

Aby punkt pracy diody nie wyszedł poza zakres stabilizacji, amplituda 
napięcia wyjściowego w tym układzie powinna spełniać warunek 


U SUgc-Uz"Ugzp) (1 z | 


Układy typu bootstrap o narastającym napięciu mogą być łatwo budo- 
wane przy zastosowaniu wzmacniaczy operacyjnych scalonych. Przykład 
takiego układu przedstawiono na rys. 9-11. Integrator Millera jest kluczo- 
wany za pomocą tranzystorów Ty i Ty, które w stanie spoczynkowym po- 
winny być nasycone. Dzięki nasyceniu tranzystora Tę poziom startu napięcia 
wyjściowego jest prawie równy poziomowi napięcia wytworzonego przez 
dzielnik składający się z rezystancji Ry, Rę, Ry. Poziom ten powinien być 
odpowiednio mniejszy od poziomu napięcia pobieranego z potencjometru P, 
w przeciwnym bowiem przypadku tranzystor Ty nie nasyci się. 

Zatkanie tranzystora Ty impulsem o czasie trwania równym czasowi 
roboczemu tr powoduje również zatkanie tranzystora Ty, wskutek wzrostu 
napięcia na jego bazie, wytwarzanego przez dzielnik Ry, R, o odpowiednio. 
dobranych rezystancjach. W chwili zatkania tranzystorą Ty napięcie na 
wyjściu zaczyna wzrastać liniowo, dzięki sterowaniu na obu wejściach ze: 
źródła Ucc i wskutek usunięcia zwarcia pojemności C. Szybkość zmian 
napięcia może być regulowana przez zmianę wartości stałej czasowej RC' 
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"układu i za pomocą potencjometru P regulującego sterujące napięcie róż- 

nicowe. Koniec generacji impulsu i szybkie rozładowanie kondensatora C 
zachodzi w chwili ponownego nasycenia tranzystorów, która powinna na- 
stąpić przed wejściem w obszar ograniczania wzmacniacza. 


Rys. 9-1l. Generator typu bootstrap ze 
wzmacniaczem operacyjnym scalonym 


9.3,3.3, Projektowanie układów napięciowych z ujemnym sprzężeniem zwrot- 
nym pojemnościowym. Podstawowymi parametrami wyjściowymi do pro- 
jektowania integratora Millera oraz pochodnych od niego układów fan- 
tastronu i bootstrapu są amplituda przebiegu liniowego U, współczynnik 
nieliniowości a, jak również czas roboczy tr, i czas powrotu tp. Na podstawie 
tych danych wyznacza się rezystancje R. i R oraz wymagane wzmocnienie 
prądowe 6; tranzystora Ty i ewentualnie wzmocnienie prądowe 5w tranzy- 
stora zastosowanego w układzie wtórnika emiterowego. Przy projektowaniu 
zakłada się, że napięcie zasilania Ucc jest dane i że jest wystarczająco speł- 
niony warunek Ucc > U. 

Przebieg projektowania może być oparty na zależnościach (2-183) 
i (2-184), które należy uzupełnić zależnością na czas powrotu tp. Np. dla 
układu fantastronu z rys. 9-6 czas powrotu może być określony następująco: 


t, = 4,6R,C (8-30) 


W zależności (2-183) korzystnie jest przedstawić napięcia U i EG po- 
przez współczynniki ć, $G wykorzystania napięcia Ucc w obwodzie kolek- 
tora i w obwodzie bazy, określone w równaniach: 


U = $Ucc (9-31a) 
Eg = toUcc (8-31b) 
Zwykle wartości ć, ŚG są zbliżone. 
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Zależność (2-183) po przekształceniu przyjmuje postać 


bro U. €_ 
RC Eg * żę (8-32) 
która może posłużyć do wyznaczenia stałej czasowej RC. 
Wymagana wartość wzmocnienia napięciowego ku, układu zależy głów- 
nie od współczynnika nieliniowości a. Przekształcając (2-184) przy zastoso- 


waniu (2-181), uzyskuje się zależności na wymagane wartości wzmocnie- 
nia ku, lub stosunku rezystancji RC iR: 


kye2 FL mm 0 (0-33) 


(9-34) 


t 
olek echa (9-35) 


Jeżeli w celu zmniejszenia czasu tp stosuje się w układzie integratora 
wtórnik emiterowy z tranzystorem o wzmocnieniu prądowym 5w, zamiast 
(9-35) należy stosować przybliżoną zależność 


£ 
D_ 46 W G (9-36) 
tę R Ś 
przy czym 7,» — rezystancja rozproszona bazy. 
Zastosowanie powyższych zależności przedstawiono poniżej w przykła- 
dzie obliczeniowym. 


Przykład 9.2. Zaprojektować układ fantastronu według schematu przedsta- 
wionego na rys. 9-6, na podstawie danych: U=10 V, aXl%, tr = 200 us, 
tp 4 0,05t,, UCC = 15 V. 
1. Oblicza się wartość Eg i współczynników wykorzystania napięcia 5 
i ŚG: 
Eg = Ucc” UBgEp = 15—0,7 = 14,3 V 


U 1 2 
z zm m e m m 24 0667 
Ę Ucc 15 3 
E 
4 ia G 14,3 0,955 
Ucc 


2. Oblicza się wymaganą wartość wzmocnienia k,, według (9-33) 


$ 1 0,667 1 
kuo 2 > 
u gc 4 0,955 0,01 


== 70 
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3. Oblicza się ENY stosunek rezystancji Rę i R, według (9-34), 
przy założeniu 6; > 


4. Podstawienie obliczonego w p. 3 stosunku rezystancji Rc/R do zależ- 
ności (9-35) wykazuje, że wymagana wartość czasu tp nie może być uzyska- 
na, tj. konieczne jest zastosowanie wtórnika emiterowego. 

5. Zakłada się wartości Rc=3 kQ i R=68 kQ, spełniające warunek 
ustalony w p. 3. Przy wybranych rezystancjach wymagana wartość wzmoc- 
nienia prądowego fw tranzystora wtórnika powinna mieć wartość najmniej- 
szą określoną wg (9-36). Zakładając r, = 50 Q, uzyskuje się z (9-36) łatwy 
do spełnienia warunek 6» >60. Przy wtórniku przeciwsobnym (rys. 9-7b) 
warunek ten powinien spełniać tranzystor Ty. 

a Zakłada się wartość Ry = 6,8 kQ i oblicza się według (9-15a) war- 
tość Rz 


U 10 
R, = Regeczy = 68 


= 13,6 kQ 
0 


7. Oblicza się wartość Rcx/82 
Ra RaRe___ 13668 _ 5046 kQ 


6: PaRęrRę) | 100(13,6+6,8) 
8. Zakładając wartość UCEP =2 V, oblicza się Re na podstawie (9-18) 


;.2 R. (ge R, __ UcEpTUBEP ) _ Ra _ 
i U  Rs+R; U Ba 
-s(% zp AD —0,046 = 0,64 kQ 
10 2+1 10 


Ze względu na znaczną zależność wartości Re od tolerancji rezystancji i na- 
pięcia UBEP, ostateczną wartość Re dobiera się eksperymentalnie, na ogół 
jako nieco mniejszą od obliczonej wartości. 

9. Wyznacza się warunek (9-21) na rezystancję Ry, przy założeniu Kr; = 
=3 


2: | 
R, ZR; 63 CEP___ _ 13,6.100 _2_ — 336 kQ 
WE, UcEpFUBEP 3 2, 


10. Wyznacza się stosunek R+/Rę według (9-19a) 
_Ry _ Ucc-UcEp—UBEp _ 15—2,7 __ 
= 0 _ 2 4,56 


R, UCEP'FUBEP 2,7 
Przyjmuje się R; = 220 kQ, Rz = 47 kQ. 
11. Wyznacza się pojemność C według (9-32) 


tę SG _ 0,2:10-% 0,955 
„R. $. 6,8-103. 0,667 


C = = 42 nF 


9.3.3.4. Wprowadzenie dodatkowego dodatniego sprzężenia zwrotnego. Jakość 
pracy integratora Millera i układów pochodnych jest tym lepsza, im jest 
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większe wzmocnienie wprowadzane przez wzmacniacz do pętli sprzężenia 
zwrotnego. W tym celu stosuje się wzmacniacze scalone o dużym wzmoc- 
nieniu rzędu 105 V/V. Wzmocnienie wzmacniacza dyskretnego można znacz- 
nie zwiększyć przez wprowadzenie dodatniego sprzężenia zwrotnego. Celowe 
jest wprowadzanie dodatniego sprzężenia zwrotnego nie w samym wzmac- 
niaczu, lecz w całym układzie integratora, ze względu na lepszą stabilność. 

Na rysunku 9-12 przedstawiono układ integratora, w którym szeregowo 
ze źródłem napięcia ug włączono SEM — yu,, realizującą dodatnie sprzę- 
żenie zwrotne, Jeżeli np. układ służy do kształtowania przebiegów liniowo 
narastających przy sterowaniu napięciem skokowym ug = UG 1(t), to SEM — 
yuę dodając się do napięcia ug może powodować taką kompensację napięcia 
wejściowego u,, że przebieg wyjściowy us linearyzuje się. 


Rys. 9-12. Zilustrowanie zasady wprawa- 
dzania dodatniego sprzężenia zwrotnego 
w integratorze Millera 


Rys. 9-13. Realizacja dodatniego sprzęże- 
nia w układzie kompensacyjnym przez 
zastosowanie sprzężenia z rezystancji Ry, 


Przeprowadzając rozważania podobne jak w p. 2.6.6 i z identycznymi 
przybliżeniami, znajduje się transmitancję układu 


Us(8)_ |_| __ Kunp_ 1 
U(S) 1-7kuo; 


(9-37) 


k 
iks ——PBL RC 
1— Yknoj 


przy czym kuęf — moduł wzmocnienia napięciowego układu w zakresie ma- 
łych częstotliwości, przy y = 0. 


Wprowadzenie dodatniego sprzężenia zwrotnego powoduje więc zwięk- 
szenie wzmocnienia układu i jego zastępczej stałej czasowej w stosunku 
1/(1—ykuof), tj. wartość y, przy której układ teoretycznie przekształca się 
w idealny integrator, jest określona jako y 5 1/kugf. 


Realizację układu integratora z dodatkowym dodatnim sprzężeniem 
zwrotnym przedstawiono na rys. 9-13, Nie różni się.on w zasadzie od ukła- 
du konwencjonalnego; zasadniczy wzmacniacz jest zbudowany przy użyciu 
tranzystora Ty. Tranzystor T; w układzie wtórnika emiterowego jest zasto- 
sowany w celu zmniejszenia czasu powrotu. Istotnym nowym elementem 
jest rezystancja Res, na której powstaje napięcie w przeciwnej fazie w sto- 
sunku do napięcia wyjściowego. Dołączenie rezystancji R do kolektora tran- 
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zystora Ty, a nie do źródła napięcia UCC, jak w układzie konwencjonalnym, 
powoduje więc powstanie dodatniego sprzężenia zwrotnego, przy czym 


Re 
= że 9-38 
y R. ( ) 
Zwykle Roe wartość Re; jest znacznie mniejsza od Re i od R, gdyż 
k = 
oj = Bot RR 


W układzie zastosowano dodatkowo diodę Zenera Dz, w cełu uniemożli- 
wienia nasycenia tranzystora T; w stanie spoczynku, gdy klucz K jest 
zwarty. 

Inną realizację dodatniego sprzężenia zwrotnego przedstawiono na rys. 
9-14. W układzie z rys. 9-14a dodatnie sprzężenie zwrotne powstaje wsku- 
tek dołączenia emitera tranzystora T; do punktu połączenia rezystancji Rey, 
Res w obwodzie emitera tranzystora Ty. Dla tego układu [2] 


_Res(Rc—Req)_ (9-39) 
Rce(Re + Res) 


Wartość 7 jest dodatnią tylko wówczas, gdy R. > Rey, co jest zresztą zwykle 
łatwe do spełnienia. 


y= 


fu dec 


LA 


_ L-uęę 


Rys. 9-14. Realizacja dodatniego sprzężenia w układzie kompensacyjnym: a) przez 
sprzężenie na wspólnej rezystancji R w układzie z tranzystorami przeciwstawnymi 


Układ z rys. 9-14b stanowi bootstrap, w którym zastosowano tranzystory 
przeciwstawne. Chociaż pozornie układ jest podobny do przedstawionego na 
rys. 9-14a, to jednak w istocie jest on raczej zbliżony do układu z rys. 9-13. 
Dokonując identyfikacji elementów stwierdza się, że role elementów ozna- 
czonych w obu tych układach przez Re, Rę są identycznej, tj. współczyn- 
nik y można wyrazić dla układu z rys. 9-14b zależnością (9-39). 

Układy integratorów z dodatkowym sprzężeniem zwrotnym dodatnim 
mogą być wykorzystane w fantastronach. Zmiany, jakich należy dokonać 
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w układzie konwencjonalnym, polegają na włączeniu rezystancji do obwodu 
kolektora tranzystora pracującego w układzie wtórnika. Wtórniki są zwykle 
w układach stosowane w celu skrócenia czasu powrotu (rys. 9-7). Przez do- 
łączenie rezystancji R do kolektora wtórnika powstaje układ z integratorem 
typu przedstawionego na rys. 9-13. Można również wykorzystać ukłąd z rys. 
9-14a, dzieląc rezystancję w obwodzie emitera wtórnika i dołączając emiter 
tranzystora Ty do punktu podziału. 

Układy z dodatnim sprzężeniem zwrotnym, jakkolwiek umożliwiają 
osiągnięcie bardzo małych współczynników nieliniowości (poniżej 0,1%), od- 
znaczają się skłonnością do powstawania pasożytniczych oscylacji, tym 
większą, im więcej tranzystorów jest objętych sprzężeniem zwrotnym. 
Oscylacje można usunąć przez ograniczenie wartości y, zastosowanie tran- 
zystorów różnego typu o znacznie różniących się wartościach częstotliwości 
granicznych oraz przez zastosowanie elementów odsprzęgających i tłumią- 
cych. 


9.3.4. Generator muliiwibratorowy 


Wytwarzanie napięć piłokształtnych jest również możliwe w innych ukła- 
dach, niż układy działające na zasadzie zjawiska Millera. Na rys. 9.15 przed- 
stawiono układ wywodzący się z multiwibratora Eccles-Jordana, z dodat- 
kowym sprzężeniem na wspólnej rezystancji kolektorowej Ry, W stanie spo- 
czynku tranzystor Ty jest na granicy zatkania, a T;» jest lekko nasycony 
(w tym celu dobiera się odpowiednią wattość rezystancji Ra). Przy istnieniu 
Ry 


takich warunków na kolektorze tranzystora T; panuje napięcie UCC R.LR,” 
1T M 


a na kolektorze tranzystora T> napięcie równe zeru. 

Generacja następuje wskutek doprowadzenia impulsu zewnętrznego, 
zatykającego na chwilę tranzystor Tę. Opadanie napięcia na kolektorze tran- 
zystora Tą powoduje poprzez C, przewodzenie tranzystora Ty. Napięcie na 
kolektorze tranzystora Ty; rośnie i podtrzymuje stan zatkania dla tranzy- 
stora T; nawet po ustaniu impulsu wyzwalającego. Napięcie na kolektorze 


Rys. 5-15. Układ generatora multiwibratorowego 
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tranzystora Ty spada do małej części —UCC, a napięcie na kolektorze tran 
zystora Tz po początkowym skoku powoli opada, wskutek ładowania po- 
jemności C;. Ładowanie pojemności C; jest objęte pętlą ujemnego sprzęże- 
nia zwrotnego, przez co stała czasowa tego procesu powiększa się. Zmniej- 
szenie prądu ładowania powoduje bowiem zmniejszenie wysterowania tran- 
zystora Ty i zwiększenie korygującego ujemnego potencjału w punkcie A. 
Dla dobrej pracy układu trzeba, aby tranzystor T, w czasie generacji nie 
nasycał się, co osiąga się przez odpowiedni dobór rezystancji (Rą < Ry/f)). 
Opadanie napięcia na kolektorze tranzystora T, zachodzi według przybliżo- 
nego wzoru (przy zaniedbaniu prądu płynącego przez dużą rezystancję Ra 
wobec prądu płynącego przez rezystancję Rz) 


gz 2 — Ugo 1-2» (- |) (9-40) 
gdzie 
| R = (8,1) R, ++Ry 
Jeżeli amplituda zmian napięcia jest mała w porównaniu z napięciem Ucc, 
to można przyjąć, że opadanie napięcia jest liniowe. 

Czas t, generacji przebiegu jest wyznaczony czasem zmian napięcia na 
bazie tranzystora T+, zależnego od zmian napięcia na kolektorze tranzysto- 
ra Ty. Przy dużej wartości stałej czasowej R;C;>>t, można przyjąć, że 
odetkanie tranzystora T, następuje wtedy, gdy napięcie uc, osiągnie poziom 


R 
ustalony —Ucc —A—, 
: Ry+-Ra 


Dla tego przypadku w przybliżeniu 
t, = RCy ln (1-- Ba.) (8-41) 
Rą 


W celu uzyskania dobrej liniowości powinien być spełniony warunek 
te Ś RG;y, tzn. R, Ry. 

Po odetkaniu tranzystora T+ następuje regeneracyjny przerzut zapo- 
czątkowujący odtwarzanie warunków początkowych w układzie. Konden- 
sator C; rozładowuje się przez rezystancję R; i kolektor nasyconego tran- 
zystora Ts;, a kondensator C; uzupełnia ładunek prądem płynącym przez 
rezystancję R; i bazę tranzystora Tz. Czas przebiegu powrotnego dla na- 
pięcia ucz wynosi w przybliżeniu 


t, x44,6R,C, (9-42) 


Całkowita zdolność układu do ponownej generacji występuje jednak dopiero 
po upływie czasu i 


= 46 (F. + -BE_| C (9-43) 
R 4 


potrzebnego do naładowania się kondensatora C;. 
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Układ może generować przebiegi liniowe samowzbudne. Wystarczy 
w tym celu zwiększyć wartość rezystancji Ry, co wyprowadza tranzystor Ta 
z nasycenia i zwiększa wzmocnienie w pętli sprzężenia zwrotnego, 


"9.3.5, Kształtowanie przebiegów trójkątnych, trapezowych i scehodkowych 


Zasadę otrzymywania przebiegów trójkątnych i trapezowych przedstawiono 
na rys. 9-16; polega ona na całkowaniu wejściowych impulsów prostokąt- 
nych. Impulsy takie w najprostszym przypadku mogą być wytwarzane za 
pomocą multiwibratorów astabilnych lub monostabilnych. Takie proste 
układy mają jednak wiele niedogodności, a przede wszystkim tę, że w przy- 
padku zmiany współczynnika wypełnienia impulsów sterujących lub ich 


a) 


Rys. 9-16. Kształtowanie przebiegów: a) trójkątnych; b) trapezowych 


amplitudy zmianie ulega również poziom składowej średniej i amplitudy 
sygału wyjściowego. Zjawisko to, samo w sobie niepożądane, może również 
spowodować nasycenie lub zatkanie tranzystorów układu całkującego, Dlate- 
go też bardziej rozpowszechnione są układy pracujące na zasadzie dyskrymi- 
nacji amplitudy przebiegu wyjściowego. Zasadę budowy tego typu układu 
dyskretnego do wytwarzania przebiegów trójkątnych przedstawiono na rys. 
9-17. Tranzystory Ty i T, tworzą niesymetryczny układ bistabilny Schmitta, 
tranzystor T; pracuje w układzie integratora Millera. Napięcie wyjściowe 


Rys. 9-17, Układ do wytwarzania 
przebiegów trójkątnych 
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jest doprowadzane do bazy tranzystora T;, przez dużą rezystancję R,. Progi 
wyzwalania przerzutnika mogą być tak dobrane, aby przerzut następował 
przy ustalonych poziomach napięcia wyjściowego, np. tuż przed nasyceniem 
i tuż przed zatkaniem tranzystora Ts, Narastanie i opadanie fali trójkątnej 
odbywa się z tą samą szybkością, jeżeli rezystancja R jest znacznie większa 
od wyjściowej rezystancji przerzutnika Re. 

Układy generatorów fali trójkątnej, o liniowym narastaniu i liniowym 
opadaniu zboczy, mogą być budowane również w inny sposób, np. przy 
wykorzystaniu układów multiwibratorów astabilnych. W tym celu mogą 
być zastosowane np. multiwibratory z zewnętrzną pętlą opóźnienia omó- 
wione w p. 7.4.3, zawierające przełączane źródła prądowe. Zasadę budowy 
i działanie takich układów przedstawiono na rys. 7-21 i 7-22. 

Generatory przebiegów trójkątnych można łatwo budować ze wzmac- 
niaczy operacyjnych scalonych. W tym cełu mogą być wykorzystane układy 
multiwibratorów astabilnych przedstawionych w p. 7.5.1 ną rys. 7-23, 7-24 
i 7-25. Korzystne jest przy tym zmodyfikowanie tych układów przez zasto- 
sowanie integratora Millera zamiast pojemności C, w celu polepszenia linio- 
wości przebiegów wyjściowych. 

Na rysunku 9-18a przedstawiono układ zmodyfikowany multiwibratora 
z rys. 7-23a. Zastosowano dwa wzmacniacze operacyjne: pierwszy w ukła- 
dzie przerzutnika bistabilnego z poziomowanym napięciem wyjściowym za 


a) ęlec 


Rys. 9-18. Generator przebiegów trójkątnych i prostokątnych: a) układ z dwoma 
wzmacniaczami operacyjnymi; b) przebiegi czasowe 
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pomocą diod Zenera i rezystancji Rz, drugi zaś w układzie integratora Mille-. 
ra. Wyjście integratora jest sprzężone z wejściem przerzutnika, pełniącego 
funkcję dyskryminatorą amplitudy, za pośrednictwem dzielnika oporowego 
R,, R.. Napięcia progowe przerzutnika mogą być regulowane zmianą sto- 
sunku R;/Rą oraz ewentualną zmianą napięcia stałego na wejściu odwraca- 
jącym. Poziomy napięć progowych są oznaczone na rys. 9-18b ilustrującym 
pracę układu, przy zerowym napięciu na wejściu odwracającym. 

Korzystając z zależności (9-32) dla integratora Millera przez podstawie 
nie do niej wielkości: 


tps ———; U = 2(U7 t U;) „Ra; EG = Uz-PUp 
2 i Re 
otrzymuje się zależność na częstotliwość drgań układu 
1 1  B 
= 2 0 A. 9-44 
Ip= "Tp — 4RĆ R. PE 


Częstotliwość drgań może być regulowana, przy zachowaniu stałej 
amplitudy przebiegu wyjściowego trójkątnego, za pomocą rezystancji R lub 
pojemności C. Przy tej regulacji zachodzi zmiana oczne narastania 
i opadania zboczy impulsów trójkątnych. 

Regulacja częstotliwości może być również krzżokowadzaBk:1 przez zmia- 
nę wartości stosunku R,/Ra, przy tym szybkość narastanią i opadania zboczy 
zostaje zachowana. 

Przy obu sposobach regulacji częstotliwości poziomy napięcia wyjścio- 
wego w punkcie A układu powinny być zachowane. 

W układzie możliwe jest jednakowe przesunięcie obu poziomów progo- 
wych dyskryminacji przez zmianę napięcia na wejściu odwracającym za 
pomocą potencjometru P. Przesunięcie napięć progowych ma na celu prze- 
sunięcie wyjściowego przebiegu trójkątnego względem zerowego poziomu 
odniesienia, w granicach zakresu napięć wyjściowych możliwych do uzyska- 
nia z wyjścia wzmacniacza integratora. 

Przesunięcie poziomu odniesienia nie zmienia częstotliwości generacji. 

Na rysunku 9-19a przedstawiono układ o podobnym działaniu, stano- 
wiący rozwinięcie układu astabilnego z rys. 7-25. Zastosowanie rozdzielo- 
nych rezystancji R., Rp, wzajemnie odseparowanych w czasie trwania pół- 
okresów za pomocą diod Dy, Dz, umożliwia niezależną regulację czasów pół- 
okresów drgań ty, ts. Na podstawie zależności (9-32) można wyznaczyć czasy 
opadania t, i narastania tę, oraz częstotliwość drgań fp: 


t, = 2R,C FL (9-45a) 
R 
t, =2R,C . (9-45b) 
td 
1 ią R; 
Je=WFth  ŻĆR,FRJĆ R, 9 
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Przy regulacji częstotliwości drgań przez zmianę wartości stosunku 
R/R, stosunek czasów ty/tę nie ulega zmianie, gdyż jest równy stosunkowi 
rezystancji Ra/Rb. 

Układ ten można zmodyfikować tak, aby przy regulacji półokresów czę- 
stotliwość drgań nie zmieniała się. W tym celu należy zastosować zależną 
regulację rezystancji Ra, Ry w układzie przedstawionym na rys. 9-19b. 
W połączeniu tym Rat Rp = const, podobnie jak w multiwibratorze astabil- 
nym przedstawionym na rys. 7-24. 


Rys. 9-19. Zmodyfikowany generator przebiegów . trójkątnych i prostokątnych: 

a) układ z niezależną regulacją półokresów drgań i częstotliwości; b) fragment układu 

umożliwiający uniezależnienie regulacji częstotliwości od regulacji współczynnika 
wypełnienia 


Wytwarzanie impulsów trapezowych przez całkowanie impulsów pro- 
stokątnych jest znacznie bardziej złożone, gdyż wymaga zastosowania impul- 
sów o zmiennym znaku. Znacznie prościej jest uzyskać przebieg trapezowy 
stosując oprócz liniowej operacji całkowania również nieliniową operację 
ograniczania. Układ tego typu [3] przedstawiono na rys. 9-20. Wejściowy 
impuls prostokątny jest najpierw wzmacniany w układzie złożonym z tran- 
zystorów Ty—Ty, a następnie całkowany przez pojemność C; i ograniczany 
przez diody D;, Dy. Symetryczne wzmacniacze różnicowe są w istocie zespo- 
łem przełączanych źródeł prądowych. W stanie statycznym przewodzą 
aktywnie tylko tranzystory Ty i Ty, a tranzystory T, i T; wskutek spadku 
napięcia na diodach D, i D, są zatkane. Przewodzenie tranzystora T, powo- 
duje przewodzenie w stanie statycznym diody Ds. W ten sposób napięcie na 
kolektorach tranzystorów T; i T, jest bliskie — 0,75 V, a napięcie wyjścio- 
we -—— bliskie — 1,75 V. Dodatni skok napięcia wejściowego o 2 V powoduje 
zatkanie tranzystorów Ty; i Ty i odetkanie tranzystorów T; i T;. Napięcie na 
pojemności Cz zaczyna liniowo wzrastać z szybkością proporcjonalną do 
prądu kolektora tranzystora T;. Dioda Ds zostaje zatkana na początku prze- 
biegu liniowego. Liniowy wzrost napięcia wyjściowego kończy się w chwili 
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—25V 5 4 


Rys. 9-20. Kształtowanie zboczy liniowych w układzie z poziomowaniem 


odetkania diody Dą na poziomie 3 V. Po zakończeniu impulsu wejściowego 
zaczyna się etap kształtowania tylnego zbocza, przy czym zostają włączone 
tranzystory T; i Tą. Szybkość opadania tylnego zboczą jest proporcjonalna 
do prądu kolektora tranzystora Ty. 

Zaletą tego układu jest możność niezależnej regulacji czasów trwania 
zboczy impulsu przez regulację wartości prądów tranzystorów T> i Ty za po- 
mocą zmiennych rezystancji w obwodach emiterów. Zwiększając pojem- 
ność C; można pokryć szeroki zakres czasów trwania zboczy, np. dla zakre- 
su 10...100 ns powinno się stosować pojemność 10 pF, dla zakresu 0,1..1 ts — 
470 pF, dla zakresu 1...10 us — 4,7 nF itd. 

Przykłady uzyskiwanych kształtów impulsów przedstawiono na rys. 9-21. 

Układy o podobnym zastosowaniu mogą być budowane przy zastosowa- 
niu integratorów ze wzmacniaczami scalonymi jak również przy użyciu in- 
nego rodzaju przełączników prądowych. 

Na rysunku 9-22ą przedstawiono budowę układu z integratorem Millera 
o poziomach napięć wyjściowych ograniczanych za pomocą diod Zenera, 
włączonych przeciwsobnie do obwodu sprzężenia zwrotnego. Jeżeli zastosuje 
się diody identyczne, ustalone poziomy napięcia wyjściowego są równe 


a) b) 
Rys. 9-21. Przebieg niezależnie kształ- 
towanych zboczy w układzie z rys. 
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Rys. 9-22. Generator przebiegów trapezowych: a) układ z integratorem Millera o ogra 
niczanych poziomach wyjściowych i przełączanymi źródłami prądowymi; b) przebiegi 
wyjściowe 


+(Uz+Ur). Sterowanie układu przebiegiem fali prostokątnej powoduje ko- 
lejne zatykanie i przewodzenie diod Dy, D„ oraz diod D;, D, pracujących 
w układzie przełącznika źródeł prądowych 14, Is. Analogiczny układ prze- 
łącznika przedstawiono na rys. 7-21. Prądy 14, I4 w kolejnych półokresach 
są kierowane na przemian do wejścia integratora i do wyjścia wzmacnia- 
cza sterującego. W wyniku całkowania tych stałych prądów powstaje na 
wyjściu przebieg trapezowy (rys. 9-22b), o szybkościach narastania i opada- 
nia zboczy równych odpowiednio I/C i I/C. Stromość zboczy może być nie- 
zależnie regulowana za pomocą źródeł prądowych. i 

Oba wzmacniacze zastosowane w tym układzie powinny mieć zdolność 
absorbowania prądów I1,, I, które w czasie trwania płaskich części impul- 
sów płyną kolejno przez wyjścia obu wzmacniaczy. 

Przy zastosowaniu integratorów Millera można również budować gene- 
ratory przebiegów schodkowych, w szczególności przebiegów schodkowych 
liniowo narastających. Generatory takie są stosowane m.in. w niektórych 
urządzeniach podstawy czasu, w charakterografach oraz w urządzeniach 
przetworników analogowo-cyfrowych. 

Zasadę otrzymywania napięć schodkowych przy użyciu integratora Mil- 
lera wyjaśniono na rys. 9-23. Stosuje się kluczowane źródło prądu stałego, 


Rys. 9-23. Generator przebiegów schodkowo-liniowych: a) układ z integratorem Mille- 
ra; b) przebiegi czasowe 
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pracujące w układzie wzmacniacza różnicowego, bądź innego typu. Wąskie 
impulsy prądu o natężeniu I oraz okresie powtarzania” Tp po scałkowaniu 
wytwarzają na wyjściu integratora przebieg schodkowy (rys. 9-23b), Czas 
narastania schodka t„ jest równy czasowi trwania impulsu prądowego. Jed- 
nostkowy przyrost napięcia wyjściowego wynosi Ity/C. 

Po osiągnięciu zadanego poziomu kondensator C może być rozładowany 
przez zwarcie klucza K samoczynnie bądź na sygnał zewnętrzny, np. pocho- 
dzący z układu komparatora porównującego napięcie wyjściowe układu z ze- 
wnętrznym napięciem odniesienia. Po rozładowaniu pojemności C cykl ge- 
neracji powtarza się. 

Realizacje układów tego typu są przedstawione w pracach [4 do 6], 
w których omówiono również kompensacje zwisu schodków powodowane 
prądami upływnościowymi oraz realizacje elektronowe kluczy K i układów 
sterowania wejścia. . i 


9.4. Układy prądowe 


9.4.1. Układ z podwajaniem prądu wykorzystujący klucz MORENO 
tranzystorowo-diodowy 


9.4.1.1. Zasada działania, W urządzeniach telewizyjnych w systemach odchy- 
lania poziomego stosuje się układ z podwajaniem prądu, którego działanie 
zostanie rozpatrzone przy posługiwaniu się idealizowanym układem za- 
stępczym przedstawionym na rys. 9-24a. Układ ten zawiera Źródło zasiłają- 
ce o napięciu Ucc, które jest okresowo dołączane za pomocą klucza K do 
obwodu rezonansowego LRC o stosunkowo dużej dobroci. Indukcyjność ob- 
wodu L stanowią cewki odchylania. 


a) 


TU, max” 7 


Rys. 9-24. Zilustrowanie zasady kształtowania przebiegów odchylania poziomego: 
j a) układ z podwajaniem prądu; b) przebiegi czasowe 


Jeżeli czas rozwarcia tp kluczą K jest równy półokresowi drgań 'włas- 
nych obwodu rezonansowego xj/ LC, a czas zwarcia klucza tr jest znacznie 
mniejszy od stałej czasowej L/R, to prąd żz w cewkach i napięcie ur na 
nich będą miały kształty przedstawione na rys. 9-24b. Okres zmian można 
podzielić na takt roboczy o czasie trwania tę, podczas którego prąd ir na- 
rasta liniowo, Oraz na takt powrotny o czasie trwania tp, w czasie którego 
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prąd w cewce w procesie swobodnych drgań zmienia kierunek na przeciwny. 
Napięcie na obwodzie w takcie roboczym jest stałe i równe UCc, a w takcie 
powrotnym napięcie to zmienia znak i stanowi pojedynczy ujemny impuls 
sinusoidalny. Ponieważ zwykle czas powrotu tp jest znacznie krótszy od 
czasu roboczego t+, wskutek szybkich zmian prądu w czasie taktu powrot- 
nego napięcie na obwodzie osiąga wartość chwilową maksymalną UL max 
znacznie większą od napięcia zasilającego UCC. 

Zwarcie klucza K powinno zawsze następować w chwili zrównania się 
napięcia na obwodzie z wartością napięcia zasilającego Ucc, gdy prąd 
w cewkach ma wartość bliską —lp. Od tej chwili prąd w cewkach zaczyna 
wzrastać liniowo, aż do osiągnięcia wartości tip, gdy następuje ponowne 
rozwarcie klucza. 

Należy zwrócić uwagę na to, że przy obwodzie bezstratnym (R = 0) 
Źródło zasilające nie wydatkuje żadnej mocy na podtrzymanie drgań; przez 
pewną część okresu prąd obwodu płynąc w odwrotnym kierunku ładuje ba- 
terię. W obwodzie rzeczywistym moc strat może być bardzo mała wobec 
dużej mocy pozornej, powodującej duże zmiany prądu płynącego przez 
cewkę. 

W układzie rzeczywistym z rys. 9-25 klucz K jest zastąpiony tranzysto- 
rem T kluczowanym w obwodzie bazy. Zmiany napięć i prądów w układzie 


Rys. 9-25, Układ z podwajaniem prądu 
z dwukierunkowym kluczem tranzystoro- 
© wo-diodowym 


ę | 


przedstawicno na rys. 9-26a. Tranzystor jest odtykany na czas t, taktu ro- 
boczego i wówczas silnie przewodzi w nasyceniu oraz jest zatkany na czas fp 
taktu powrotnego. Pracę tranzystora najlępiej jest rozpatrzyć na charakte- 
rystykach żce(uce), przedstawionych na rys. 9-26b, gdzie obieg punktu pracy 
jest przedstawiony strzałkami. W chwili t, punkt pracy znajduje się blisko 
początku układu współrzędnych. W czasie od t, do tą tranzystor jest w sta- 
nie nasycenia, a punkt pracy przesuwa się w górę aż do punktu 2. Od chwi- 
li te do t; tranzystor jest zatkany i prąd kolektora maleje do zera. Napięcie 
na kolektorze osiąga w tym czasie duże wartości ujemne, po czym maleje 
i przechodzi przez wartość równą zeru, dążąc do wytworzenia na kolektorze 
napięcia dodatniego. W tym czasie następuje ponowne włączenie tranzystora, 
który znowu zaczyna przewodzić w nasyceniu, lecz tym razem w ćwiartce 
inwersyjnej charakterystyk w punkcie 3, ze względu na dodatnią polary- 
zację napięcia uce. Poczynając od chwili ts punkt pracy przesuwa się od 
punktu 3 do punktu 2, przy czym tranzystor przez cały czas jest nasycony. 
Jest to czas taktu roboczego. 
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Jak widać, tranzystor spełnia w tym układzie funkcję klucza dwukie- 
runkowego. Aby funkcja ta była spełniona dobrze, wartość napięcia UCES 
powinna być mała, zarówno ze względu na liniowość przebiegu jak i ze 
względu na straty mocy w obwodzie kolektora. Zmniejszenie wartości UCES 
można uzyskać przez głębsze nasycenie tranzystora, jednak przy typowych 


UM zi ke „Joga. 
—W ŻW —JY —4V/ 


Ko 0,6A | 
5 DN UL max t Uęc y 0,9A I 
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Rys. 9-26. Przebiegi kształtowania prądu w układzie z rys. 9-25: a) przebiegi czasowe; 
b) przesuwanie się punktu pracy na charakterystyce tranzystora w obszarze nasycenia 


bardzo małych wzmocnieniach inwersyjnych powoduje to bardzo dużą wy- 
maganą moc sterowania tranzystora i duże straty mocy w obwodzie wej- 
ściowym. Z tego względu z reguły stosuje się kombinowany klucz dwukie- 
runkowy tranzystorowo-diodowy. Powstaje on przez dołączenie między ko- 
lektorem a emiterem tranzystora T diody D (rys. 9-25) odznaczającej się 
małą rezystancją przewodzenia i dużą wartością dopuszczalnego prądu. Dio- 
da w chwili spolaryzowania tranzystora napięciem dodatnim przejmuje 
większość lub nawet całość prądu dostarczanego przez cewkę; w tym czasie 
(od ts do ty) tranzystor może więc być nawet zatkany, co jest korzystne ze 
względu na mniejsze straty mocy w tranzystorze. Przy ujemnych napięciach 
na kolektorze dioda D nie przewodzi i nie wpływa na przebieg zmian za- 
chodzących w układzie. 


9.4.1.2. Zasadnicze załeżności, Zmiana prądu w cewce w przypadku obwodu 
bezstratnego jest dwukrotnie większa od maksymalnego prądu kolektora IP. 
Z tego względu układ ten jest nazywany układem z podwajaniem prądu, 
przez analogię do znanego układu pojemnościowego podwajania napięcia 
prostowanego. Stosowana bywa również nazwa układ z diodą usprawniającą, 
chociaż do działania układu stosowanie diody nie jest niezbędne. 

W rzeczywistości wskutek strat energii wartość międzyszczytowa prą- 
du Ipp jest mniejsza od 2Ip; dobrym przybliżeniem jest przyjęcie 


Ipp ZE LSIp (9-47) 
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Wartość Ipp przy liniowej zmianie prądu określa zależność 
U 
Ipp = —ŚŁt (9-48) 
Bardzo ważną wielkością, określającą potrzebną wartość dopuszczalnego 


napięcia kolektora UC max, jest napięcie maksymalne Ur max, powstające na 
cewce w czasie biegu powrotnego. Przy oscylacyjnym przebiegu powrotnym 


IppL ) 

a PP n t 

Upmae Gp 7 mW MUJ (9-49) 
2 th 2 th Ć 


Przy t,>t, również UL max > Ucc. Duża wartość napięcia indukowa- 
nego na cewce w czasie biegu powrotnego jest poważnym zagadnieniem przy 
realizacji układu, wymagana bowiem wartość dopuszczalnego maksymalne- 
go napięcia kolektora UC max powinna być nie mniejsza od sumy Ucc+ 
+UL max, tj. 


t ; 
UE max 2 UCCTUL max F (1 + 3 z) UGC (9-50) 
p 


Przy tę = 54 HS, tp © 10 ns, Ucc = 12 V, napięcie UC max powinno mieć war- 
tość co najmniej 100 V. 

W układ odchylania poziomego spotykanych w praktyce duże napięcie 
powstające w czasie powrotu jest z reguły wykorzystywane do wytwarza- 
nia wysokiego napięcia stałego, np. do zasilania ekranu kineskopu. Wskutek 
obcięcia wierzchołka impulsu w układzie prostowniczym i wskutek strat 
w autotransformatorze podwyższającym napięcie, impuls napięcia na kolek- 
torze staje się mniejszy (typowe zmniejszenie sięga 30%). Zmniejszenie 
wartości szczytowej napięcia na kolektorze można osiągnąć również przez 
zastosowanie dodatkowego obwodu rezonansowego nastrojonego na trzecią 
harmoniczną w stosunku do obwodu zasadniczego. Na rys. 9-27a dodatkowy 
obwód L,C;R; jest włączony do gałęzi pojemnościowej. Przebieg powrotny 
napięcia na kolektorze w takim układzie składa się z sumy napięć wytwo- 


U 


: bez LyCyhy 


Rys. 9-27. Kształtowanie napięcia powrotnego za pomocą obwodu L4C,R; nastrojone- 
go na trzecią harmoniczną 
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rzonych przez oba udarowo pobudzone obwody i jest przedstawiony”: na rys. 
9-27b. Wartość szczytowa tak ukształtowanego napięcia jest mniejsza o. ok. 
20...30%0 w stosunku do układu z obwodem pojedynczym. 

Natężenie pola magnetycznego, potrzebnego do odchylenia maksymal- 
nego wiązki elektronów w kineskopie, można określić pewną wartością 
amperozwojów. 

Przy określonym kineskopie, ustalonym napięciu ekranu oraz przy da- 
nym typie i danej geometrii cewek odchylających, wartość amperozwojów 
jest wartością stałą, niezależną od wartości indukcyjności ani od szybkości 
narastania. A więc 

IppZ = const (9-51) 


Ponieważ indukcyjność cewek odchylających Ł jest proporcjonalna do £, 
przez podniesienie do kwadratu zależności (9-51) można napisać 


Ipp L = const (9-52) 


Zależność (9-52) oznacza, że wartość maksymalna energii magnetycznej 
potrzebnej do odchylenia wiązki elektronów jest dla danego systemu od- 
chylania wartością stałą, 

Przez podstawienie (9-52) do (9-49) uzyskuje się inną podstawową zależ- 
ność dla układu odchylania poziomego 


U max Ipp tp * Pp t, = const (0-53) 


Moc pozorna Pp = Ur maxlpp dla danego układu odchylającego jest więc 
wielkością stałą przy założonym czasie powrotnym i jest odwrotnie propor- 
cjonalna do tp. 

Wymaganą wartość mocy pozornej Pp w zależności od czasu powrotu tp 
można wyznaczyć [7, 8, 9] na podstawie następujących podstawowych para- 
metrów kineskopu i systemu odchylającego (rys. 9-28): Dn — średnica szyjki 
kineskopu, Da — średnica wewnętrzna ekranu magnetycznego, I — skutecz- 
na długość pola magnetycznego cewek, U4 — napięcie przyspieszające ki- 


5 


Rys. 9-28. Odchylanie magnetyczne: a) podstawowa geometria układu odchylania; 
b) kińeskop współczesny o rozszerzonym wyłocie szyjki w cełu usunięcia winieto- 
wania 
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neskopu, £ — pełny kąt odchylania kineskopu, z — liczba zwojów. Para- 
metry te można związać zależnością 
Ippz =54YU; 6 sin (8-51a) 
Amperozwoje pełnego odchylania są proporcjonalne do sinusa połowy kąta 
pełnego odchylania. Od kąta odchylania f zależy również dopuszczalna sku- 
teczna długość pola magnetycznego cewek; ze względu na zjawisko winieto- 
wania obrazu wartość l nie powinna być większa niż to określa zależność [7] 
Dn 
ii 8 (9-54) 


Uwzględniając (9-54) w (9-51a) otrzymuje się silniejszą zależność 


Ipp2 =216YU, -Pe-sin* F- (9-55) 
D, 4 


wskazującą na blisko kwadratową zależność wymaganej wartości ampero- 
zwojów od kąta odchylania. Ponieważ indukcyjność cewek może być wyra- 
żona w zależności od Dn, Dai l jako 


L = 1,26 - 10-331. Pn (9-56) 
D. 
zatem na podstawie (9-55), (9-56) i (9-49) można uzyskać następującą postać 
szczególną zależności (9-53): 


UL max Ipp tp = 2,2*10-0U4D, sin A sin*-4- (9-53a) 


Korzystając z (9-50) można również napisać taką postać zależności (9-53) 


t 
4 O 2 
UC max TPP G m (+ 2 tp 


na podstawie której można ocenić wymaganą moc pozorną tranzystorą klu- 
czującego. 

Dla przykładu można przeprowadzić obliczenia wymaganej mocy pozor- 
nej Pp = UC maxlpPp dla kineskopu o 8 = 1109 przy Da=2,8 cm, U4 = 
= 18103 V, przyjmując według europejskiego standardu tr = 58 ns, tp = 
== 6 us. Na podstawie (9-53b) znajduje się Pp = 3500 VA. Ponieważ moc po- 
zorna, jaką tranzystor może dostarczyć, wynosi w przybliżeniu 


Pp 1,8UC max 1C max (9-57) 


)22 + 10%U,D,sin e sin? 3 (9-53b) 


zatem w przedstawionym przykładzie może być np. zastosowany tranzystor 
0 UC max = 150 V i IC max * 13 A. Wartości te przesądzają o małym rozpo- 
wszechnieniu tranzystorowych układów odchylania poziomego przy kinesko- 
pach szerokokątnych, gdyż odpowiednie po temu tranzystory są jeszcze sto- 
sunkowo kosztowne. Natomiast systemy odchylania wymagające trzykrot- 
nie mniejszej mocy są już powszechnie stosowane i stosunkowo tanie. 
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Zwiększenie mocy pozornej może być uzyskane przez łączenie szerego- 
we i równoległe kilku tranzystorów o mniejszej mocy. Ze względu na lepszą 
współpracę przy łączeniu szeregowym uzyskuje się lepsze wyniki, choć 
układowo jest to trudniejsze do wykonania. 

Wymagana wartość mocy pozornej Pp może być zmniejszona, jeżełi mo- 
że być przyjęty większy czas powrotu tp. Dlatego w systemach odchylania 
szerokokątnego z reguły czas powrotu jest zwiększony z 6 do 10 us, a nie- 
kiedy do 14 us. Odbywa się to kosztem zmniejszenia czasu tr, gdyż suma 
tptt, jest stała i w systemie europejskim wynosi 64 Hs. Stąd stosunek wy- 
sokości obrazu do jego szerokości, który przy tp = 10 us wynosi 3:4, w ki- 
neskopach szerokokątnych przy tp = 14 us zbliża się do 4:5. 

Maksymalna możliwa do uzyskania moc pozorna jest jednym z czynni- 
ków ograniczających zastosowanie tranzystorów w układach odchylających. 
Drugim takim czynnikiem jest moc rozpraszana w tranzystorze podczas 
pracy, którą można obliczyć osobno dla taktu roboczego i taktu powrotnego. 

W przypadku tranzystora symetrycznego, dla którego rezystancja nasy- 
cenia jest stała dla obu kierunków przewodzenia kolektora i równa RCES, 
średnia moc strat taktu roboczego | 


1 * 
2 
P.str 7 Ł=-Lt | iRogsdt 
r'"'"p 5 
podstawiając: 
t t 2t 
tę = + —; fy = — —T-; i, = Ip = 
b + 2 3 2 c P t, 
uzyskuje się 
2 
P,, = JpRcEs tę R IpRCis (9-58) 
r str 3 t, tt 3 


Jeżeli układ zawiera diodę o rezystancji przewodzenia bardzo małej 
w porównaniu z rezystancją kolektorową tranzystora nasyconego inwersyj- 
nie lub jeżeli tranzystor w pierwszej połowie taktu roboczego jest zatkany, 
to moc strat tranzystora może zmaleć w przybliżeniu o połowę. 

Moc rozpraszana w tranzystorze w czasie taktu powrotnego składa się 
głównie z mocy traconej przy zmniejszaniu się prądu kolektora od warto- 
ści Ip do zera, które zachodzi przez początkową część taktu powrotnego. Prąd 
kolektora zaczyna się zmniejszać nie od razu po zatkaniu tranzystora, lecz 
po upływie pewnego czasu opóźnienia t;, wywołanego nagromadzeniem się 
ładunków w obszarze bazy. Po upływie tego czasu opadanie prądu ma cha- 
rakter wykładniczy. Pożądane jest oczywiście zmniejszenie czasu opóźnienia 
oraz czasu opadania do rozsądnego minimum. Narzuca to warunek dosta- 
tecznie dużej amplitudy prądu sterującego tranzystor. Podczas trwania zja- 
wiska opóźnienia rezystancja kolektora jest nadał bardzo mała i napięcie 
na kolektorze jest bardzo małe. Można w przybliżeniu przyjąć, że wyraźny 
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wzrost napięcia uc następuje po rozpoczęciu opadania prądu kolektora. Dla 
uproszczenia obliczeń można też przyjąć, że prąd kolektora opada liniowo 
według zależności j 

Z t 

ż, = Ip(1— —— 

c P ( t ) 


przy czym to oznacza czas opadania prądu że od wartości Ip do wartości 
0,1Ip oraz że narastanie uc na początku jest liniowe, tj. zachodzi według 
wzoru 


U UI max T th i 


Uproszczenia te umożliwiają łatwe oszacowanie mocy strat w czasie taktu 
powrotnego 


tą 
1 h n to|z 1 

„Ppstr = =p) iu, dt = 6 IpU; max (a , RAEC E tb (9-59a) 

RZE i Pp 1-- - 

b 

Jeżeli tę/tp > 1, to 
Bo (0 (9-59b) 
pstr © 6 PŁ max ty A 


Podstawiając (9-39) do powyższej zależności otrzymuje się inną jej postać 


2 


a t 
Pp ste g7 IpUCC (+ ) (9-590) 


Z uzyskanej zależności wynika, że w celu zmniejszenia mocy strat w tran- 
zystorze należy stosować tranzystory o dużej częstotliwości granicznej, aby 
czas opadania t» był mały. j 

W układzie powstają również straty mocy w obwodzie rezonansowym. 
W czasie taktu roboczego straty mocy w rezystancji cewki Rr 


2 2 
BA. ZEE Z 4 2BÓY, 
ró str 3 tt, 3 


(9-60) 


W czasie taktu powrotnego moc strat w rezystancji cewki R; i rezystancji 
pojemności RC może być określona następującą zależnością: 


K(Ri+RO)  t 
ES ZPÓŹL c ..."p 9-61 
po str 2 t+ t> ( ) 


9.4.1.3. Zagadnienia projektowania układu. W urządzeniach telewizyjnych 
tranzystorowy stopień odchylania poziomego należy do najważniejszych, 
a jednocześnie do najtrudniejszych w realizacji, Składają się na to następu- 
"jące czynniki: 

a) liniowość zobrazowania na ekranie zwykle wymaga zastosowania 
specjalnych obwodów kompensacyjnych; 
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b) duży pobór mocy (w odbiornikach do 60% mocy całkowitej), trudny 
do ustalenia we wstępnej fazie obliczeń wobec skomplikowania układu; | 

c) wrażliwość na warunki pracy (temperatura, przeciążenia), wynikają- 
ca z dużej mocy strat i dużych wartości chwilowych prądu i napięcia (wraż- 
liwość ta łatwo objawia się uszkodzeniami tranzystora kluczującego); 

d) znaczny stopień skomplikowania układu; stopień odchylania: pozio- 
mego, poza obwodami kompensującymi liniowość i kształtującymi przebieg” 
powrotny napięcia, zawiera również z reguły autotransformator o dużej 
przekładni, wykorzystywany w układzie prostowniczym do wytwarzania wy- 
sokiego napięcia zasilającego ekran kineskopu; w ten sam sposób przez 
prostowanie przebiegu powrotnego uzyskuje się zwykle jeszcze kilka ianych 
wartości stałych napięć zasilających. 

Wymienione przyczyny sprawiają, że projektowanie układu odchylania 
poziomego poza wstępną fazą obliczeń odbywa się głównie w trakcie opra- 
cowywania laboratoryjnego. 

* Decydującym momentem projektowania jest wybór właściwego tranzy- 
stora, który odbywa się pod kątem zapewnienia z jednej strony wymaganej ” 
wartości iloczynu UC maxIC max, a z drugiej — możliwie małej mocy rozpra- 
szanej w obwodzie kolektora i małej mocy sterowania w obwodzie bazy. 
Obecnie jest produkowany w wysokouprzemysłowionych krajach świata 
szereg tranzystorów dużej mocy specjalnie przeznaczonych do przełączania 
obwodów zawierających indukcyjności. Są to głównie tranzystory krzemo- 
we wykonywane techniką epiplanarną, zapewniającą małe wartości napię- 
cia UCES — ok. 0,5..1 V, mające wartości IC max = 10...30 A, UC max * 
= 100...1000 V, Pmax * 10...50 W, fe = 1..50 MHz. Zastosowanie tranzystorów 
tego typu w zasadzie umożliwia realizację tranzystorowych układów odchy> 
lania poziomego nawet dla największych stosowanych obecnie kineskopów 
szerokokątnych. : 

Wybór tranzystora wiąże się ściśle, na mocy zależności (9-50), z doborem 
napięcia zasilającego. Przy napięciach zasilających małych, np. 12 V, należy 
wybierać tranzystory o większej wartości IC max. Na ogół korzystniejsze jest 
jednak, choć to nie zawsze jest możliwe, stosowanie dużych napięć zasila- 
jących, np. 30 V, oraz tranzystorów o dużej wartości UC max i mniejszej 
wartości IC max, przede wszystkim ze względu na mniejsze straty i dogod- 
niejsze wartości indukcyjności cewek odchylających. 

Optymalne wykorzystanie wybranego tranzystora kluczującego narzuca 
prawie jednoznacznie wartość indukcyjności i rezystancji cewek. Fakt ten 
może stwarzać rozliczne kłopoty przy realizacji układu, zwłaszcza jeżeli jest 
pożądane zastosowanie gotowych cewek standardowych. Na ogół obliczone 
wartości indukcyjności są znacznie mniejsze od wartości typowych spoty- 
kanych w układach lampowych. Jeżeli nie można dopasować cewek ani 
przez łączenie równoległe ich uzwojeń, ani przez ewentualną zmianę typu 
tranzystora, to jedyne możliwe rozwiązanie polega na zastosowaniu szeroko- 
pasmowego transformatora lub autotransformatora. Właściwszą drogą jest 
jednak zastosowanie odpowiednich cewek, gdyż transformator stwarza wiele 
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dodatkowych kłopotów, jak: straty mocy, możliwość powstawania oscylacji 
pasożytniczych, zwiększona nieliniowość, duże wymiary itp. 

Typowe projektowanie wstępne układu odchylania z podwajaniem prą- 
du podano w poniższym przykładzie obliczeniowym. 


Przykład 9.3, Zaprojektować układ odchylania poziomego o mocy pozornej 
Pp = 1000 VA, przyjmując napięcie zasilające Ucc = 12,6 V przy t, = 50 ms, 
tp = 14 us. 

1. Oblicza się orientacyjnie wymaganą wartość UC max według (9-50) 
oraz wartość IC max według (9-47): 


„o te 50 
UC max 22 |1+-5- g>) Ucc = (141577 | 12,6 = 84 V 
2 t% 14 


P, 
N2s AMESZE RP 
LSUCmex 18-84 


IC max 


Powyższe wymagania spełnia np. tranzystor 2N434 firmy RCA, o da- 
nych: UC max = 120 V, IC max 5 10 A, 62215, f1=0,7 MHz, Uces<05 V, 
dła którego będą przeprowadzone dalsze obliczenia. 

2. Oblicza się indukcyjność L według (9-38) oraz pojemność ©: 


Urr 
L CC. t, = — 12,6 50 -107*-55 uH 
"A 1,8. 6,6 
to 14? 
C == Bo m — O — 107% = 0,35 
aŻL 9,8 +55 zj 


3. Wyznacza się orientacyjnie rezystancję cewek Ri, przyjmując, że re- 
zystancja RytRces powoduje występowanie nieliniowości przebiegu robo- 
czego a = 10%: 

UCES 0,5 
Rępg FE z m 


« za (),05 
IG max 10 


a= Ę (R, +Rcps) 
skąd 


aL 0,1-55-10% 
Ry =- — Rcgs = — - 
Lot, CES | 501075 
4. Oblicza się czas opadania to prądu przy pięciokrotnym przesterowa- 
niu tranzystora, w przybliżeniu według (1-15b) 


Po 15 
tę BE a m 0 05-107 m2 0,7 
2 0, Kp 6,28 - 0,7 - 5 ij 


5. Szacuje się moc strat kolektora, według (9-58) i (9-59c): 


— 0,05 = 0,11— 0,05 == 0,06 © 


Rep 2, 
P,y, z P-GES — 6,6 10,05. 0,72 W 
3 3 
Łoj?” _ 3,14 0,7 )* 
P. „me -TrU (7) m AŻ. 6,6 - 12,6 (1) = 2,2 W 
p str 6 CC t 6 14 
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6. Szacuje się moc strat w cewce i pojemności, przy Ri = Rc = 0,06 Q, 
według (9-60) i (9-61): 


- IbRŁ _ 6,6*-0,06 
re str 3 AŻ 


== (0,865 W 


IĘ(RitRg) tp _ 6,6.0,12 14 


= 0,7 W 
2 t, 2 50 


Ppo str”* 7 


1. Całkowita moc zasilania obwodu kolektora 


Pę = P,ętęt pytę Piotr EPpogtę 7 0,72+2,2+0,865+0,7 24,5 W 


Określoną wyżej wartość mocy należy traktować jako orientacyjną. 
W układzie rzeczywistym moc dostarczana do obwodu kolektora może być 
nawet kilkakrotnie większa, ze względu na straty w pomocniczych układach 
korekcji liniowości, układach dopasowujących oraz wskutek dostarczania 
mocy do układów zasilających. 


Z obliczeń przeprowadzonych w przykładzie 9.3 wynika bardzo mała 
wartość rezystancji cewek, niezbędna do zapewnienia założonej, a przy tym 
stosunkowo niewygórowanej, wartości współczynnika nieliniowości przebie- 
gu roboczego. Ponieważ realizacja cewek o tak małej rezystancji jest trud- 
na, a często nawet niemożliwa, dużą uwagę poświęca się obwodom kompen- 
sującym nieliniowość. Wiąże się to z innym zagadnieniem, wynikającym 
z właściwości zobrazowania na ekranie kineskopu. Jest rzeczą oczywistą, że 
przy płaskim ekranie liniowe odchylenie kątowe promienia przyczynia się 
do zwiększonej czułości odchylania na brzegach ekranu i do powstawania 
zniekształceń. Zapobiega się temu częściowo przez nadanie pewnej krzy- 
wizny ekranowi, głównie jednak przez właściwe ukształtowanie przebiegu 
prądu odchylającego. 

Widz znajdujący się w dużej odległości od ekranu ocenia odchylenie 
biegu promienia według wielkości odcinka h (rys. 9-28). Miarą zniekształceń 
może być odchylenie brzegowe wartości rzeczywistej h od wartości h wy- 
nikającej z liniowego przybliżenia ruchu promienia w Środku ekranu. War- 
tość względna odchylenia y na podstawie geometrii przedstawionej na rys. 
9-28a może być wyznaczona z zależności [10] 


17 OAJGGKCO z 
y= V q*—(q— 1)? sin? h —(q— 1) cosp—1 (9-62) 


przy czym q = R/. 

Dla współczesnych kineskopów szerokokątnych wartość y przy qs=<2 
if = 110? może być stosunkowo znaczna, ok. 0,25, co powoduje konieczność 
stosowania specjalnych środków zmniejszających nieliniowość zobrazowania. 
Najczęściej stosowanym środkiem jest ukształtowanie prądu w czasie biegu 
roboczego jak na rys. 9-29a (krzywa typu S), gdzie szybkość zmian prądu 
na krańcach jest mniejsza niż w części centralnej. Stopień odkształcenia 
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prądu od przebiegu liniowego można określić za pomocą współczynnika 0d- 
kształcenia 0 j 


Ip 1 
Ó = ca "i (9-63) 
Pp 


Pełną kompensację zniekształceń zobrazowania uzyskuje się przy y = 0. 


Rys. 9-29. Kompensacja zniekształceń odchylania: a) przebieg prądu odchylającego 
typu S; b) obwód dla wytwarzania przebiegu typu S 


W celu wytworzenia przebiegu typu S włącza się najczęściej szeregowo 
z cewkami pewną pojemność C; (rys. 9-29b), co powoduje zmiany prądu 
w cewce określone dla przebiegu roboczego funkcją 


jesly==">" ZEM (9-64) 


przy czym 


Przebieg typu S wyrażony funkcją (9-64) charakteryzuje wartość współ- 
czynnika odkształcenia 


Be ŚJ (9-64a) 


którą można dobrać posługując się wykresem funkcji (9-64a) zamieszczo- 
nym na rys. 9-30 [10]. 

Układ pełnej kompensacji i regulacji przebiegu prądu odchylania po- 
ziomego przedstawiono na rys. 9-31a. Układ, poza omówioną wyżej pojem-= 
nością Cs, zawiera element liniowej regulacji szerokości obrazu w postaci 
dławika o regulowanej indukcyjności IL. oraz element nieliniowej kompen- 
sacji współczynnika nieliniowości w postaci dławika Luk. Dławik ten zawiera 
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rdzeń ferrytowy magnesowany wstępnie polem stałym wytwarzanym przez 
dodatkowy magnes o regulowanym położeniu. Można tak dobrać położenie 
początkowe M punktu pracy na charakterystyce magnesowanią rdzenia, że 
przepływ prądu roboczego zmienia indukcyjność dławika od pewnej war- 
tości Lmax Przy i= —Ip do wartości Lmin przy it = Ip (rys. 9-31b). Powo- 
duje to przyspieszenie zmian prądu przy końcu biegu roboczego w stósunku 
do zmian w części początkowej i w znacznej mierze kompensuje nielinio- 
wości wynikające ze zbyt dużej wartości rezystancji cewek i tranzystora. 


SEREK O OEI S52 Rys. 9-31. Kompensacja zniekształceń nieli- 

0 02 04 06 08 10 14 niowych: a) zastosowanie nasycającego się 

Rys. 9-30. Zależności współczynni- dławika Ly; b) zależność indukcyjności dła- 
ka 6 od ot./2 wika Ly od wartości prądu 


Przepływ składowej stałej prądu kluczującego zapewnią równoległe 
włączenie dławika Lg o dużej indukcyjności. 

Obliczanie obwodów kompensujących i układów dodatkowych prostow- 
ników przekracza zakres niniejszej książki. Wytyczne i przebieg projekto- 
wania takich układów można znaleźć w literaturze specjalistycznej, podanej 
na końcu rozdziału. 


9.4.2. Układ wzmacniający 


9.4.2.1. Zasada działania. Realizacja układu z podwajaniem prądu staje się 
coraz bardziej utrudniona przy przebiegach wolnozmiennych, np. w obwo- 
dach odchylania pionowego. Główna trudność polega na konieczności reali- 
zowania dużych indukcyjności cewki przy małej rezystancji uzwojeń. Dla- 
tego układ z podwajaniem prądu nie może być polecany do otrzymywania 
przebiegów wolnozmiennych.. W tym przypadku można zastosować układ 
wzmacniający z rys. 9-32a. Jest to układ stosowany w telewizji, w obwodach 
odchylania pionowego. Na rys. 9-32b przedstawiono przebiegi prądów i na- 
pięć w tym układzie. Prąd kolektora ma w przybliżeniu taki sam kształt jak 
prąd bazy, przy czym stosuje się niekiedy odkształcenia prądu bazy w celu 
wyrównania spadku wzmocnienia występującego przy dużych prądach ko- 
lektora. Napięcie na kolektorze jest sumą napięcia zasilającego i napięcia 
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na cewce. Napięcie na cewce zawiera dwie składowe — spadek iapięcia 
na indukcyjności Uzi na rezystancji Uk. Napięcie pochodzące od części in- 
dukcyjnej może być bardzo małe w porównaniu z napięciem pochodzącym 
od części rezystancyjnej, wskutek wolnych zmian prądu w cewce, Dlatego 
dla taktu roboczego można uważać, że tranzystor pracuje na obciążenie rze- 
czywiste. Przy takcie powrotnym takiego założenia na ogół robić nie można, 
ze względu na większą szybkość zmniejszania się prądu kolektora. 


0) 


ia 
Z 


. Rys. 9-32. Zzilustrowanie zasady kształtowania przebiegów odchylania pionowego: 
a) układ wzmacniający; b) przebiegi czasowe 


W układzie wzmacniającym, w porównaniu z układem podwajania prą- 
du, tranzystor wykorzystuje się mniej więcej w dwukrotnie mniejszym stop- 
niu, mimo że trudności w realizowaniu układu wzmacniającego są mniejsze, 
wskutek znacznie mniejszej mocy pozornej, niezbędnej przy powolnych 
przebiegach. 


Przez cewkę w tym układzie oprócz składowej zmiennej płynie również 
składowa stała prądu kolektora, co powoduje przesunięcie obrazu na ekranie 
kineskopu nie dające się skompensować zwykłymi sposobami. Składową 
stałą można bądź skompensować za pomocą dodatkowego stałego pola mag- 
netycznego, bądź też eliminować przez bocznikowanie cewki dławikiem 
o dużej indukcyjności [11]. Rezystancja uzwojenia dławika powinna być 
bardzo mała w porównaniu z rezystancją cewki, co nie zawsze daje się 
osiągnąć. Dlatego niekiedy szeregowo z cewką włącza się dodatkowo kon- 
densator o dużej pojemności lub stosuje się sprzężenie transformatorowe. 
9.4.2,2. Zasadnicze zależności i obliczanie układu wzmacniającego. Przy jed- 
nakowej konfiguracji cewek stosunek amperozwojów odchylania pionowego 
do amperozwojów odchylania poziomego dla tego samego kineskopu jest 
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równy stosunkowi wysokości obrazu do jego szerokości, tj, ok, 3:4 lub 4:5, 
Można więc napisać, posługując się zależnością (9-53) 


P Ż nb 
„PY — (5) _ pho (9-65) 
Pph 5 tpv 

przy czym: Ppy, Pph — moce pozorne odchylania pionowego i poziomego; 


tpv, tph — czasy powrotu przy odchylaniu pionowym i poziomym. 
Przyjmując tph = 10 Hs, tpv = 1 ms otrzymuje się 


Pp 1 
RECE 3 9-65. 
P> 156 ć 8 


Jeżeli weźmie się pod uwagę, że Ppy zź UC mexlC max, to z łatwością moż= 
no spostrzec, że układ wzmacniający w obwodach odchylania pionowego 
stawia tranzystorom umiarkowane wymagania. Ze względu na małą war- 
tość mocy pozornej Ppy, przy tych samych wartościach UC max tranzystorów, 
indukcyjność cewek odchylania pionowego może być wielokrotnie większa 
od indukcyjności cewek odchylania poziomego. 

Pomimo dużej indukcyjności cewek ich impedancję w czasie taktu ro- 


boczego wyznacza głównie rezystancja R. Stosunek Ug do Ur, (rys. 9-32b) 
jest bowiem duży. Stosunek ten wyraża zależność 


: UR. ż I pp R. me „rw (9-66) 
Tp - pddBR=" IB. 
try R 


Stosunek Ł/R jest stałą konstrukcyjną cewek, zależną głównie od ich kształ- 
tu i rozmiarów, a niezależną od liczby zwojów. Ponieważ na ogół L/R jest 
rzędu 107% s, przy try F 20" 1073 s 


A 4 90) (9-66a) 
Dla taktu powrotnego wartość Urp jest porównywalna z wartością Uk 


U IppR t 
SERC 2, -ERPÓŻ 2 BW. (9-67) 


ze względu na porównywalność wartości tp i L/R. Straty mocy w obwodzie 
kolektora pochodzą głównie od strat powstających w czasie taktu roboczego 


BE. ; 
Pr E J więdt (9-68) 
$ a 


719 


Podstawiając: 


t 
u, 2 Ucc—RlIpp i 


A t 

1.5 Ipp |- 

c PP t, 
oblicza się moc strat jako 


t Ucgclpp _ 1 pya ) 
P te__ |. —CC-BP _ RI 9-68a 
rstr tt, ( 2 3 PP ( ) 
Ponieważ zwykle IppR = UCC i t, © tp, zatem 
__ Ucclpp 
TY wne wiek (9-68b) 
Straty. mocy w cewce określa zależność 
tr 2 U I 
Pyaż c ch J Rtm E abo PR (9-69) 
t+t, ę 3. 
r 


Moc zasilania obwodu kolektora wynosi zatem w przybliżeniu 


PG=P 


UcCcl 
+P, mi TCCJER. 


rstr (9-70) 

Projektowanie prostego układu odchylania pionowego nie nastręcza 
większych trudności, gdyż pożądana moc pozorna jest zwykle niewielka. 
Przy projektowaniu nie uwzględnia się wpływu częstotliwości granicznej 
tranzystora ze względu na powolność przebiegów wzmacnianych. Przebieg 
projektowania ilustruje poniższy przykład obliczeniowy. 


Przykład 9.4. Obliczyć układ pionowego odchylania 'przy Pph = 1000 'VA 
(patrz przykład 9.3). Obliczenia przeprowadza się dla tranzystora mocy o-pa- 
rametrach UC max = 45 V, IC max © 1,5 A, Bo 220. 
1. Oblicza się moc Ppy ze wzoru (9-65a) 
P 
p, e PR = 1000 gą YA 
156 156 
2. Wybiera się napięcie zasilające, przyjmując, że L/(Rtp) = 1. Powinno 
być . 
Ugc £ UG max "Utp 


Ponieważ UCCc = UR, zatem korzystając z (9-67) uzyskuje się warunek 
U 
Uc, g — Cx SEE 22,5 V 
Przyjmuje się dogodną wartość Ucc = 12,6 V, przy której maksymalne na- 
pięcie na cewce wynosi 12,6 V. 
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3. Wyznacza się IpPR oraz L: 


P 
208 2BLARET O „LKA 


Ipp RW? 
Up 126 
u 
Rey CG .. 126 „og Q 
Ipp 051 
U,,t -.1.1073 
L=.-LPp. — „196:1:10%__ gs mH 


Ipp 0,51 


4. Wyznacza się amplitudę prądu bazy 


I p 
Ig = „BP = OBI 95 mA 
bo 20 
5. Moc strat kolektora i moc zasilania obwodu kolektora wynoszą 


Ueci ; 
P GC*PP, „BÓLÓSI =LI W 


rstr 6 
Ucclpp . 
Paa 06 PP — „ABLOSI = 3,2 W 


9.4.3. Układ Millera 


Do wytworzenia liniowych przebiegów prądowych w cewce można wyko- 
rzystać zmodyfikowany układ Millera w postaci przedstawicnej na rys. 9-33 
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Rys. 9-33. Zzmodyfikowa- 


ny układ Millera do ge- +Ugh 


neracji liniowych: prze- 
biegów prądowych : w 
cewce 


Rys; 9-34. Spotykany w praktyce schemat zmodyfiko- 
wanego układu Millera z rys. 9-33 
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46 Półprzewodnikowe układy 


Po otwarciu klucza K zmiany w układzie opisują równania operatorowe: 


u 
(,+I)R = SA (9-71) 
—1,(Ry+sL)-+1, (P+ -L) =0 (9-72) 
Enkik=lr=n (9-73) 


Przy układaniu tych równań założono bardzo małą wartość impedancji wej- 
ściowej i bardzo dużą wartość impedancji wyjściowej tranzystora oraz po- 
minięto zależność 5 od częstotliwości. Rozwiązanie dla I, ma postać 


U 
ns) = UECp, Lo EsGRa_ 0. (9-74) 
a R s 1+sCR,+(1--8,) (R; +sL)sC 
Wyrażenie na I;(s) upraszcza się przy założeniu warunku równości sta- 
łych czasowych 


L 
CR; = Ry (9-75) 


otrzymuje się bowiem wówczas transmitancję jednobiegunową wyrażającą 
całkowanie w obwodzie o stałej czasowej (1+,)RLC 


Ucc 1 1 
1,(s) = -ĆC. SAL gk w ŻA DAE (9-74a 
aj R s 1+(14+,)sCR; SiS 
Przebieg czasowy iL(t) przy spełnieniu warunku (9-75) i przy 5,1 
może być określony jako 


U 
iy(t) = ech | 


t 
1—exp (- 40) | (9-76) 


Jest to przebieg analogiczny do przebiegu uy(t) wyrażonego wzorem (2-182), 
a odnoszącego się do podstawowego układu Millera. Dalsze wnioski (przede 
wszystkim dotyczące liniowości przebiegu prądowego) pokrywają się z wnio- 
skami wypływającymi z analizy układu podstawowego Millera i dlatego nie 
będą tu omawiane. - 

Przy znacznym odstępstwie od warunku (9-75) drgania wzbudzane 
w układzie mogą mieć przebieg znacznie różniący się od przebiegu liniowe- 
go, np. przebieg oscylacyjny. 

Na rysunku 9-34 przedstawiono stosowany w praktyce układ generatora 
prądu piłokształtnego. W stanie spoczynkowym na bazie tranzystora jest 
napięcie dodatnie wskutek przewodzenia diody D. Doprowadzenie na wej- 
ście ujemnego impulsu zatyka diodę, a odtyka tranzystor. Zaczyna się linio- 
we rozładowanie pojemności C i liniowe narastanie prądu Iy, które trwa 
dopóty, dopóki trwa impuls wejściowy. Po ustaniu impulsu wejściowego 
tranzystor ponownie się zatyka i zaczyna się proces ładowania pojemności © 
w obwodzie Ry, L, Rs, R, D,R,. 
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W celu uniknięcia przebiegów oscylacyjnych w obwodzie LLC parametry 
układu należy dobrać tak, aby w czasie ładowania zachodził przypadek tłu- 
mienia krytycznego, tj. 


V 4 27 (B+R; R, +R,) (9-77) 


W tym przypadku przebieg powrotny jest aperiodyczny a jego czas trwania 
jest w przybliżeniu równy okresowi swobodnych drgań, tj. 


t, e2n VLC (9-78) 


Możliwe są również drgania pasożytnicze indukcyjności L z pojemno- 
ściami własnytmi cewki, zwykle jednak przy spełnieniu powyższego warunku 
są one dostatecznie stłumione. ; 

Przy szybkich podstawach czasu występuje konieczność stosowania du- 
żych wartości Ucc, przekraczających UC max tranzystora. Można wówczas 
zastosować połączenie szeregowe tranzystorów (rys. 9-35). 


ple 


p D 
ję 
z 
LT 
|Rz 
* FUge 
Rys. 9-35. Zmodyfikowany układ Millera Rys. 9-36. Układ astabilny pracu- 
z dwoma tranzystorami w połączeniu jący na zasadzie fantastronu 
szeregowym 


Na rysunku 9-36 przedstawiono samowzbudny układ podstawy czasu 
z trzema tranzystorami, działający podobnie do układu fantastronowego 
z rys. 9-6. Przy ładowaniu się pojemności C tranzystor T; silnie przewodzi, 
prąd kolektora tranzystora T;, wprowadza w stan nasycenia tranzystor T3, 
wskutek czego napięcie na bazie tranzystora T+ podtrzymuje ten tranzystor 
iż stanie zatkania. Po zakończeniu ładowania pojemności C tranzystor T's 
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wychodzi ze stanu nasycenia, odtykając tranzystor T.. Przewodzenie tran- 
zystora T; powoduje zamknięcie pętli sprzężenia zwrotnego i zatkanie tran- 
zystora Ts; proces ten przebiega bardzo szybko w sposób regeneracyjny. Na- 
pięcie na kolektorze tranzystora T, zmienia się skokowo do wartości bar- 
dziej ujemnej, podtrzymując stan zatkania dla T3 w ciągu całego następnego 
etapu zmiany liniowej prądu w cewce. Podczas tego.etapu napięcie UC; 
zmienia się i z chwilą zrównania się z napięciem określonym przez dziel- 
nik Rz, Ry wprowadza tranzystor T; w stan przewodzenia. Chwila ta określa 
koniec etapu roboczego zmian liniowych. W następnych chwilach tranzy- 
stor T; zatyka się i rozpoczyna się ładowanie pojemności C. Liniowość prze- 
biegów w układzie Millera zależy od wzmocnienią zastosowanego tranzysto- 
ra (w układach złożonych — głównie od wzmocnienia tranzystora, do obwodu 
bazy którego jest włączona pojemność C). W układach prądowych, w których 
są zastosowane tranzystory mocy, uzyskanie nieliniowości ok. 1...2%0 może 
być utrudnione ze względu na niewielkie wzmocnienie prądowe typowe dla 
tych tranzystorów. W takich przypadkach możną zastosować tranzystory 
„składane”, złożone z dwóch tranzystorów, z których jeden może być małej 
mocy (układ Darlingtona). 


9.4.4, Układ tyrystorowy 


Jak stwierdzono w p. 9.4.1, przy realizacji układów telewizyjnych podstaw 
czasu zasadniczym problemem są trudne warunki pracy dwukierunkowego 
przełącznika elektronowego. Trudności te są w przypadku układu tranzysto- 
rowego określone przez wymaganą dużą wartość iloczynu maksymalnych 
wartości prądu kolektora IC max =Ip Oraz napięcia kolektora UC max = 
= UCCŁUL max. Chociaż więc zachodzi stały rozwój tranzystorowych ukła- 
dów odchylenia poziomego i są one już powszechnie stosowane w urządze- 
niach małej mocy przystosowanych do zasilania ze źródeł niskonapięcio- 
wych (przede wszystkim w urządzeniach przenośnych zasilanych ze źródeł 
chemicznych), to jednak wykorzystanie układów tranzystorowych w urzą- 
dzeniach telewizyjnych stacjonarnych dużej mocy jest ograniczone, m.in. 
ze względu na łatwość uszkodzeń przy chwilowych przeciążeniach eńerge- 
tycznych. 

Problem uzyskania odpowiednio dużej mocy Pp = UL maxlpp radykalnie 
rozwiązuje się przez zastosowanie układu tyrystorowego. Jak wiadomo, ty- 
rystory jako przełączniki odznaczają się znacznie większymi dopuszczalnymi 
wartościami prądów i napięć niż tranzystory bipolarne, natomiast czasy 
przełączania układów tyrystorowych są zdecydowanie większe niż układów 
tranzystorowych. Ponadto, sterowanie tyrystorów jest trudne, gdyż wyłą- 
czenie tyrystora wymaga chwilowego zmniejszenia lub nawet zmiany znaku 
napięcia anodowego lub zastosowania prądów wyłączających bramek o na- 
tężeniu zbliżonym do natężenia prądu płynącego w obwodzie anodowym. 

Wyżej przedstawione trudności związane ze sterowaniem przełączników 
tyrystorowych zostały pokonane przez opracowanie układu prądowego za- 
wierającego dwa tyrystory. Jedno z podstawowych rozwiązań układów tego 
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rodzaju przedstawiono na rys. 9-37, przy znacznym uproszczeniu struktury. 
Przy realizacji takich układów stosuje się specjalnie opracowane do tego 
celu szybkie tyrystory o czasie przełączania mniejszym od 2. „4 LS oraz 
o wartościach maksymalnych prądów i napięć roboczych rzędu $Ai 700 V, 
przy znacznie większych wartościach prądów i napięć dopuszczalnych chwi- 
lowo. Układy te są zasilane ze źródeł napięcia anodowego, o wysokim na- 
pięciu ok. 150...300 V. 


H Zasilacz 
| W. 


Rys. 9-37. Układ tyrystorowy odchylania poziomego 


Rozwiązanie problemu energetycznego zostało jednak okupione dość 
znacznym skomplikowaniem budowy i działania układu tyrystorcwego. 

Uproszczony układ z rys. 9-37 zawiera dwa klucze tyrystorowo-diodowe, 
tj. główny klucz TR, DR oraz pomocniczy klucz TP, DP, służący do wyłą- 
czania klucza głównego przy końcu taktu roboczego. Cewki odchylające L, 
sprzężone pojemnościowo z transformatorem zasilacza wysokiego napięcia, 
są dołączone do głównego klucza TR, DR równolegle, Kondensator Cs w tym 
połączeniu spełnia zarówno funkcję pojemności blokującej przepływ prądu 
stałego jak i pojemności powodującej odpowiednie odkształcenie prądowego 
przebiegu, a ponadto funkcję źródła napięcia zasilającego w pewnej fazie 
kształtowania przebiegu prądu w cewkach. 

Obwód rezonansowy LyC, o stosunkowo dużej dobroci ma okres. drgań 
własnych ok. 10 us. Obwód ten w czasie udarowo pobudzonej oscylacji 
umożliwia wyłączenie tyrystora TR przy końcu taktu roboczego. Oscylacje 
są wywoływane włączaniem tyrystora pomocniczego TP, przez impuls syn- 
chronizujący doprowadzany z zewnątrz na bramkę tyrystora. 

Włączanie tyrystora TR jest przygotowywane w pierwszej części taktu 
roboczego, przez napięcie kształtowane za pomocą dławika zasilającego Lg 
w chwili wyłączenia klucza pomocniczego TP, DP. 

Zastosowanie diody D ma na celu stłumienie drgań przy ładowaniu Do- 
jemności C; przez indukcyjności Ły, Łę w czasie taktu roboczego. Uzupełnia- 
nie energii w pojemności C;, jest powolne, gdyż indukcyjność Lg jest sto- 
.sunkowo duża. Typowe wartości indukcyjności występujących w układzie 
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są równe: Ł = 0,5 mH, L, =50 nH, Lg = 20 mH. Typowe pojemności układu 
są równe: C; = 1,5 uF, C, = 0,1 uF. 

Działanie układu tyrystorowego, podobne do działania układu tranzy- 
storowego z podwajaniem prądu omówionego w p. 9.4.1, może być rozpa- 
trzone przy podziale całego okresu generacji przebiegu prądowego na sześć 
etapów, jak przedstawiono na rys. 9-38 obrazującym przebiegi czasowe za- 


. 9-38. Przebiegi prądów i napięć w 
układzie tyrystorowym z rys. 9-37 


chodzące w tym układzie. Kierunki i drogi przepływu prądu ży płynącego 
w cewkach odchylających Ł oraz prądu i, płynącego przez obwód LęC, są 
zaznaczone strzałkami na uproszczonych schematach układu dla każdego 
etapu drgań na rys. 9-39. 

Dogodnie jest rozpatrzyć działanie układu tyrystorowego poczynając od 
punktu t,, kiedy kończy się oscylacyjnie przebieg powrotny (rys. 9-38) i za- 
czyna przewodzić dioda DR (rys. 9-39a). Przewodzenie tej diody w pierwszej 
połowie taktu roboczego jest spowodowane nagromadzeniem energii w polu 
magnetycznym cewki, podobnie jak w układzie tranzystorowym z podwa- 
janiem prądu. W punkcie t. prąd iz zmienia znak i zaczyna płynąć przez 
tyrystor TR (rys. 9-39b), który został wcześniej przygotowany do przewo- 
dzenia dzięki dodatniemu napięciu na bramce, doprowadzanemu z odczepu 
na uzwojeniu dławika Lg. Napięcie to wytwarza się po wyłączeniu tyrysto- 
ra TP i następnie diody DP w chwili ty. " 

W czasie od chwili ty do tz zostaje powoli uzupełniona energia w kon- 
densatorze C,, ze źródła U 4A, w toku ładowania tej pojemności przez induk- 


126 


ceyjności Lg, Ly oraz przewodzący klucz TR, DR, W chwili t; wejściowy 
impuls wyzwalający włącza tyrystor TP, który silnie przewodząc wywołuje 
udarowe pobudzenie obwodu L;C, wskutek rozładowywania się pojemno- 
ści Cr. Ponieważ oscylacyjny prąd rozładowania i, płynie przez tyrystor TR 
w przeciwnym kierunku niż prąd iL (rys. 9-39c), w chwili £, (rys. 9-38) zrów- 
nania się prądów i, i ii następuje wyłączenie tyrystora TR, po czym nastę- 


Rys. 9-39. Kierunki przepływu prądów w układzie tyrystorowym dla różnych etapów 
pracy zaznaczonych na wys. 9-38 


puje włączenie się diody DR, co zapewnia możliwość przepływu ujemnego 
prądu żr—i, przez klucz TR, DR (rys. 9-39d). W chwili ts wskutek trwających 
oscylacji obwodu.L,Cr prądy żi i żę znowu zrównują się i dioda DR wyłącza 
się. W tej chwili następuje więc szeregowe połączenie obwodów L, Cs, Ly, Cy, 
rozpoczynające przebieg powrotny prądu ży. Czas trwania przebiegu po- 
wrotnego jest równy połowie okresu drgań swobodnych obwodu L, C;, Ly, 
C,. Czas ten wyznaczają głównie wartości L, C, (gdyż C, ŚC;s, Lr ŚL). 
Prąd w '=iL od chwili ż; do tę jest dodatni i płynie przez tyrystor TP 
(rys. 9-39e). W chwili t, prąd tę =tr zmienia kierunek, co powoduje wy- 
łączenie tyrystora TP i włączenie diody DP (rys. 9-39f), W chwili tę prądy 
i, i żr przestają być równe, gdyż wskutek zmiany polaryzacji napięcia na 
kluczu TR, DR następuje włączenie diody DR, powodujące rozłączenie ob- 
wodów L4C, i LC;. Prąd ir obwodu LC, zwartego przez diodę DR zaczyna 
zmieniać się wolniej, co zapoczątkowuje etap roboczy. Natomiast w obwo- 
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dzie LC, oscylacyjne zmiany prądu są jeszcze kontynuowane aż do chwili 
ty, w której wyłącza się dioda DP, po czym następuje wolne uzupełnianie 
energii w pojemności C, na skutek ładowania przez indukcyjność Lg, Li. 

Powyższy opis idealizowanych przebiegów w układzie tyrystorowym 
odchylania poziomego nie wyczerpuje całości zagadnień związanych z reali- 
zacją tego układu. Zagadnieniom tym są poświęcone prace [13 do 16]. 


9.4.5. Przykłady rozwiązań generatorów prądowych 


Omówione niżej układy można uważać za typowe dla tranzystorowych urzą- 
dzeń telewizyjnych. i 

Układ odchylania pionowego przedstawiony na rys. 9-40 może być wy- 
korzystany przy dużych kineskopach szerokokątnych (1109, 18 kV). Inno- 
wacją w układzie jest zastosowanie transformatora dopasowującego oraz 
stosunkowo dużego napięcia zasilającego; jest to konieczne ze względu na 
wartość prądu maksymalnego tranzystora 2N301A zbyt małą, aby możliwe 
było bezpośrednie włączenie danych cewek do obwodu kolektora. Dzięki 
zastosowaniu transformatora rozwiązuje się- przy tym zagadnienie oddzie- 
lania bądź też kompensacji składowej stałej prądu kolektora [17]. 
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Rys. 9-40. Układ multiwibratorowy odchylania pionowego dla kineskopów szeroko- 
kątnych [17] 


Układ stanowi rodzaj multiwibratora; w czasie przebiegu roboczego 
tranzystor 2N404 jest zatkany, a na bazie tranzystora wyjściowego jest wy- 
twarzane napięcie liniowo wzrastające wskutek ładowania kondensatora: 
50 uF. W czasie przebiegu powrotnego kondensator ten rozładowuje się du- 
żym prądem przez tranzystor 2N404, Charakterystyki trzech sprzężeń zwrot- 
nych są tak ukształtowane, aby prąd w cewkach odchylających narastał 
w środku przebiegu roboczego nieco szybciej niż na jego końcach [17].* 
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"Taki kształt prądu odchylającego (typu S) jest korzystny dla układów sze- 
rokokątnych ze względu na zwiększoną czułość odchylania na brzegach 
ekranu kineskopu. Przewidziana jest regulacja synchronizacji, wysokości 
i liniowości przebiegu za pomocą potencjometrów 50 kQ, 2,5 kQ, 250 kQ. 
Inne nieco rozwiązania układów odchylania przedstawiono ną rys. 9-41 
i 9-42 [18]. W układzie odchylania pionowego (rys. 9-41) tranzystor wyj- 
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Rys. 9-41. Układ odchylania pionowego z generatorem samodławnym [18] 


ściowy Ty, jest sterowany z generatora samodławnego z tranzystorem Ty 
przez kondensator Cz = 250 LF, W obwodzie kolektora zastosowano dławik 
Dł, dzięki czemu ułatwiono filtrację składowej zmiennej w obwodach za- 
silania i polepszono warunki synchronizacji. Kondensator C, = 500 uF został 
zastosowany do oddzielenia składowej stałej prądu w cewkach odchylają- 
cych L, Podobną rolę w obwodzie kształtującym sprzężenia zwrotnego od- 
grywa kondensator C, = 100 uF. 

Układ odchylania poziomego (rys. 9-42) jest stosunkowo skomplikowany. 
Działanie zasadniczych elementów stopnia wyjściowego wyjaśnia uproszczo- 
ny schemat z rys. 9-43. Tranzystor Tys, jest kluczowany napięciem wejścio- 
wym, dioda D;, przewodzi w pierwszej połowie taktu roboczego. Dioda Dy, 
tzw. dioda zasilająca, zabezpiecza układ przed skutkami odwrotnego dołą- 
czenia napięcia zasilającego oraz odcina układ od napięcia zasilającego 
w czasie taktu powrotnego. Zastosowanie tej diody oraz autotransformatora 
zapewnia elastyczność w doborze napięcia zasilającego, które może być 
w szerokim zakresie zmieniane przy odpowiednim doborze odczepu na uzwo- 
jeniu autotransformatora. Cewki L są połączone szeregowo z kondensatorem 
C;=1 LF w celu ukształtowania przebiegu typu S. Za pomocą kondensa- 
tora C; = 15 nF dostraja się układ w czasie biegu powrotnego do rezonansu 
z częstotliwością 50 kHz. Napięcie biegu powrotnego jest prostowane, dzięki 
czemu powstaje wysokie napięcie zasilania kineskopu i napięcie 36 V. 
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Rys. 9-42. Układ odchylania poziomego współpracujący z układem odchylania pionowego z rys. 9-41 


Przedstawione układy z rys. 9-41 i 9-42 mogą być stosowane do róż- 
nych kineskopów o kącie odchylania 110? z ekranami o przekątnej do 23” 
i napięciem ekranu do 20 kV. 


+2V. 4 


Rys. 9-43. Uproszczony schemat stopnia wyj- 
ściowego układu z rys. 9-42 


Na rysunku 9-44 przedstawiono układ odchylania, w którym dla zwięk- 
szenia mocy wyjściowej zastosowano połączenie szeregowe trzech tranzysto- 
rów [19]. Prąd wytwarzany w cewkach ma wartość międzyszczytową 5 A, 
przy czasach przebiegów roboczego tr = 16 us i powrotnego tp = 5 us. War- 
tość szczytowa napięcia powrotnego wynosi 320 V. Układ odznacza się dużą 


1-50V 

165uH 0319 
3:2N10738 ZA 
220 


—12-— —15Y 


228 228 


Rys. 3-44. Układ odchylania o dużej pewności działania, o połączeniu szeregowym 
tranzystorów, stosowany w maszynie analogowej [18] 


pewnością działania i jest przystosowany do kineskopu o przekątnej 22” 
w systemie dokładnego wyświetlania rozwiązań matematycznych maszyny 
analogowej. 

Na rysunku 9-45 przedstawiono schemat układu tyrystorowego służące- 
go do odchylania poziomego [16]. Układ ten różni się stosunkowo niewiele 
od wyidealizowanego układu omówionego w p. 9.4.4. Zamiast autotransforma- 
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Rys. 9-45. Schemat tyrystorowego układu odchylania poziomego ze stabilizacją obrazu [16] 


tora z odczepami zastosowano transformator Tr102 i oddzielną indukcyjność 
Ls jako indukcyjność łą. Cewki odchylające są sprzężone z układem za 
pośrednictwem transformatora Tr101, którego inne uzwojenia są wykorzy- 
stywane do wytwarzania szeregu napięć zasilających. Impuls powrotny 
o amplitudzie 8,5 kV, jaki powstaje podczas biegu powrotnego na uzwoje- 
niu X-H transformatora, jest wykorzystywany do wytwarzanią wysokiego 
napięcia w układzie potrajania. Pojemność Cs = Cz; służy do uzyskania ko- 
rekcji przebiegu prądowego, natomiast układ nieliniowy z potencjometrem 
Po służy do przesuwu obrazu. 

Uzupełnianie energii, traconej w układzie głównie w czasie biegu po- 
wrotnego, zachodzi za pośrednictwem pojemności C; = Cgsz, która jest ła- 
dowana w czasie taktu roboczego. Ładunek w tej pojemności jest uzupeł- 
niany ze źródła UB przez uzwojenie transformatora Tr102, indukcyjność Lyq 
i klucz To, Dggs. 

W układzie zastosowano stabilizację przebiegu prądowego i wymiarów 
obrazu. Stabilizator zawiera tranzystor Ts oraz transduktor Tr103, przez 
którego uzwojenie sterujące płynie prąd kolektora tranzystora Tzę. Uzwo- 
jenie transduktora jest połączone równolegle z uzwojeniem pierwotnym 
transformatora Tr102, dzięki czemu prąd kolektora wywiera wpływ na wy- 
padkową indukcyjność obwodu ładowania pojemności Cgss. Tranzystor Tzę 
jest sterowany napięciem z obwodu anodowego tyrystora T;,, pobieranym 
z pojemności Cg,; i porównywanym z napięciem diody Zenerą Dg. Zmiana 
napięcia anodowego wywołując zmianę prądu kolektora tranzystora Tzę 
i zmianę indukcyjności transduktora, powoduje korekcję ładunku uzupeł- 
nianego w pojemności Cggs. 

Stabilizacja obejmuje również wpływ zmian innych obciążeń transfor- 
matora Tr101, a przede wszystkim zmiany mocy pobieranej z zasilacza wy- 
sokiego napięcia zachodzące przy regulacji jaskrawości obrazu. Dzięki zopty- 
malizowaniu układu stabilizacji rezystancja wyjściowa zasilacza wysokiego 
napięcia zmniejszyła się do 1 MQ, czego wyrazem jest zmiana szerokości 
obrazu o zaledwie E6 mm, w zakresie pełnej regulacji jaskrawości. Przy 
zmianie napięcia PPAREE UB o +100%0 wysokie napięcie zmienia się 
zaledwie o £1,5'/o. 

W układzie zastosowano szereg dodatkowych obwodów usprawniających, 
jak np. obwody Reg, Cgzs i Rega, Cęse, wygładzające drgania i oscylacje w ob- 
wodach tyrystorów Ts;,, Tzg. W obwodzie Rzzs, Cęse zastosowano dodatkową 
indukcyjność tłumiącą drgania. 

Sterowanie głównego tyrystora Ts, zachodzi z uzwojenia transformatora 
Tr102. W obwodzie bramki tyrystora głównego znajduje się indukcyjność 
Ląge, która ma wpływ na właściwą fazę włączania tyrystora T;ę. Przez in- 
dukcyjność tę płynie duża składowa stała prądu równa 250 mA, wywołu- 
jąca silne wstępne magnesowanie rdzenia ferrytowego. 

Układ może być wykorzystany przy dużych kineskopach o kącie odchy- 
lania 110%, wymagających dużego napięcia zasilającego, ok. 25 kV. 
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10. PRZETWORNICE PRĄDU STAŁEGO 


10.1. Wstęp 


Przetwornice są urządzeniami energetycznymi służącymi do zamiany napię- 
cia Źródeł zasilających, na ogół z mniejszej wartości na większą. Najbardziej 
znane są przetwornice maszynowe (obrotowe), wibratorowe oraz półprze- 
wodnikowe (tranzystorowe, tyrystorowe itp.). 

W niniejszym rozdziale przedstawiono przetwornice tranzystorowe, które 
już od samego początku istnienia skutecznie współzawodniczą zarówno 
z przetwornicami maszynowymi jak i z wibratorowymi. Ważną zaletą prze- 
twornie tranzystorowych jest brak jakichkolwiek części ruchomych, co umoż- 
liwia stosowanie ich w urządzeniach podlegających działaniu dużych przy- 
spieszeń mechanicznych. 

Istnieje obecnie kilkanaście odmian przetwornic tranzystorowych, które 
jednak w zasadzie dadzą się sprowadzić do dwóch podstawowych typów naj- 
bardziej rozpowszechnionych. Są to: przetwornica dwutaktowa(ang, ringing 
coil, ringing choke), zazwyczaj budowana przy użyciu jednego tranzystora, 
służąca najczęściej do zasilania urządzeń małej mocy, oraz przetwornica 
jednotaktowa (ang. transformer coupled), budowana zazwyczaj w układzie 
przeciwsobnym przy zastosowaniu dwóch tranzystorów i służąca najczęściej 
do zasilania urządzeń średniej i dużej mocy. Przetwornice dwutaktowe cha- 
rakteryzuje prostota układu, średnia sprawność (około 70%e), duża zależność 
napięcia wyjściowego od zmian obciążenia oraz wrażliwość na pracę bez 
obciążenia. 

Przetwornice jednotaktowe odznaczają się dużą sprawnością (powyżej 
80%/6), małą zależnością napięcia wyjściowego od zmian obciążenia oraz le- 
pszym, niż w przetwornicy dwutaktowej, wykorzystaniem tranzystora 
i transformatora. Przetwornice jednotaktowe nie są wrażliwe na pracę bez 
obciążenia i największą sprawność osiągają przy dużych obciążeniach. 


10.2. Przetwornica dwutaktowa 


10.2.1. Zasada pracy 


Przetwornica dwutaktowa (rys. 10-1) jest jedną z odmian generatora samo- 
dławnego z układem prostowniczym na wyjściu. Każdy cykl pracy prze- 
twornicy dzieli się na dwa takty: takt wejściowy (magazynowanie energii), 
w ciągu którego energia z obwodu zasilającego jest pobierana, oraz takt 
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wyjściowy (rozładowanie energii), w,ciągu którego. energia zmagazynówana 
jest przekazywana do obciążenia. Rozdział funkcji przetwornicy w czasie 
na proces pobierania energii ze źródła i proces przekazywania energii do 
obciążenia jest najbardziej charakterystyczną cechą przetwornicy dwutak- 
towej, która z tego względu bywa również nazywana układem z kumulacją 
energii. | 

Działanie układu można prześledzić przy użyciu charakterystyki kolek- 
torowej tranzystora, na której jest uwidoczniona droga punktu pracy za- 
kreślona w ciągu jednego okresu drgań (rys. 10-2). Przebiegi czasowe prądów 
i napięć, występujących w układzie, pokazano na rys. 10-3. 


m 


Rys. 10-1. Schemat przetwornicy 
dwutaktowej 


ć t 
0 kt Tak uę 
ejsci 
Rys. 10-2, Droga punktu pracy tran- wejściowy wyjściowy 
zystora zakreślona w ciągu jedne- Rys. 10-3. Przebiegi zmienne w 


go okresu drgań przetwornicy .dwutaktowej 


Za chwilę początkową można przyjąć chwilę, w której rozpoczyna się. 
takt magazynowania, kiedy punkt pracy tranzystora znajduje się na po- 
czątku układu współrzędnych (punkt 0). Tranzystor jest wówczas w stanie 
nasycenia i wskutek małej rezystancji kolektora całe napięcie baterii Uce 
odkłada się na uzwojeniu pierwotnym transformatora. Wskutek obecności 
indukcyjności głównej transformatora w obwodzie kolektora występuje li- 
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niowy wzrost prądu i punkt pracy tranzystora przesuwa się w stronę punk- 
tu P. w uzwojeniu wzbudzającym transformatora indukuje się przy tym 
stała siła elektromotoryczna zasilająca tranzystor w przybliżeniu stałym 
prądem bazy, natomiast w obwodzie wyjściowym prąd nie płynie wskutek 
zwrotnego spolaryzowania diody D. Z chwilą gdy punkt pracy osiągnie 
punkt P, wzrost prądu kolektora ustaje gdyż tranzystor wkracza w stan 
przewodzenia aktywnego, tj. odzyskuje zdółności wzmacniania prądu. Na- 
stępuje wówczas etap regeneracyjny, w wyniku którego tranzystor zostaje 
zatkany (punkt pracy przesuwa się od P do Q). Wskutek zmiany znaków 
napięć na uzwojeniach transformatora i wskutek znacznej energii nagro- 
madzonej w polu magnetycznym podczas poprzedniego taktu, dioda D za- 
czyna przewodzić, następuje przepływ prądu w obwodzie wyjściowym i ła- 
dowanie pojemności C. Jeżeli pojemność C jest dostatecznie duża, prąd ła- 
dowania ma przebieg zbliżony do liniowego. Gdy prąd ładowania osiągnie 
wartość zerową, następuje zmiana znaków na uzwojeniach transformatora, 
co zapoczątkowuje proces przemieszczający punkt pracy z punktu Q do 
punktu 0 i wywołuje nowy cykl pracy przetwornicy. 


10.2.2. Takt wejściowy 


Przy rozpatrywaniu procesów występujących w czasie taktu wejściowego 
(odcinek O-P na rys. 10-2) przyjmuje się, że prąd i, płynący przez uzwoje- 
nie kolektorowe transformatora jest wyłącznie prądem magnesowania. Ża- 
kładając stałość indukcyjności L, uzwojenia kolektorowego transformatora 
i pomijając spadek napięcia UcEs na nasyconym tranzystorze wobec napię- 
cia zasilającego UCcc, można napisać równanie 


Li--h = UC (10-1) 


Równanie to przy zerowym warunku początkowym daje proporcjonalną za- 
leżność prądu kolektora od czasu 


h=——t (10-1a) 


Ze wzoru tego wynika, że wartość szczytową I» prąd kolektora osiąga po 
czasie 


1 
ty = lą =P (10-1b) 
Ucc 


Energia pobrana ze Źródła i zmagazynowana w polu magnetycznym 
transformatora przy końcu taktu wejściowego 

2 2 2 
Ep koc OCH 


= 10- 
2 2L, EP 


47 Półprzewodnikowe układy 737 


W czasie taktu wejściowego napięcie na uzwojeniu wzbudzającym z; trans- 
formatora pozostaje w przybliżeniu niezmienne 


U, = Ucc 5 (10-3) 


Na skutek tego w tranzystorze płynie wówczas stały prąd bazy, w przybli- 
żeniu 


ły UE =: (10-4) 
jeżeli R, > R,. 


10.2.3. Takt wyjściowy 


W stanie ustalonym pracy przetwornicy na rezystorze obciążającym RL wy- 
twarza się napięcie Ur, które wykazuje nieznaczne pulsacje wskutek okre- 
sowego ładowania kondensatora C. Rozpatrując w praktyce najbardziej in- 
teresujący przypadek dużej wartości pojemności, kondensator C€ można za- 
stąpić siłą elektromotoryczną o wartości Ur. Pomijając rezystancję prze- 
wodzenia diody D, rezystancję uzwojenia transformatora i uwzględniając, że 
tranzystor jest zatkany, można napisać równanie dla taktu wyjściowego 


di 
—ą ——3- = U (10-5) 
* dt L 
przy czym Le — indukcyjność uzwojenia wyjściowego transformatora, 

Aby rozwiązać to równanie, należy znaleźć wartość początkową prądu żę. 
Jest ona równa końcowej wartości prądu kolektora w takcie wejściowym 
przetransformowanej przez przekładnię transformatora 24/24. Tak więc 

, z 

hi, = pz (10-6) 

Z dwóch ostatnich zależności wynika, że przebieg prądu iż, w takcie wyj- 
ściowym opisuje zależność 


j, = — tą] ZL (10-7) 
z 


tj. prąd liniowo maleje. Z chwilą gdy prąd i, osiąga wartość równą zeru, 
takt wyjściowy kończy się. Następuje to po czasie 


I I 
t, = LB ZL = p, P- 3a. (10-8) 
U, Za U: Żą 


Podczas taktu wyjściowego na uzwojeniu wyjściowym transformatora pa- 
nuje napięcie równe Ur, natomiast na uzwojeniu kolektorowym indukuje 
się napięcie (por. zależności (10-1b) i (10-8)) 


U, Z = Ugo (10-9) 
Żą 
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które sumując się z napięciem baterii Ucc wytwarza na kolektorze zatka- 
nego w tym czasie tranzystora napięcie większe od napięcia zasilającego UCcc 


z t 
Up = Upc ŁU; — = Ucc (1 2.) 10-10) 
Q GETUE,. CC t, ( 


Napięcie to w pewnych warunkach, np. przy braku obciążenia przetwornicy, 
może być bardzo duże, co grozi zniszczeniem tranzystora wskutek przekro- 
czenia maksymalnego dopuszczalnego napięcia kolektora. 


10.2.4. Zależności energetyczne i charakterystyki przetwornicy 

Moc przetwarzania przez przetwornicę (z pominięciem mocy strat) wyraża 
się iloczynem energii zmagazynowanej przy końcu taktu wejściowego (10-2) 
i częstotliwości pracy, tj. 


LE y 
P,==Eyf= Ry 1 (10-11) 


Korżystając z zależności (10-1b), (10-8) i (10-9), można otrzymać dalsze po- 
stacie wzoru na moc przetwarzaną 


6. V66. tu +. Mod. PO UGE 
p 2 ty +ło 2 UG 


(10-11a) 


Wykresy mocy przetwarzanej w funkcji Ucc przy stałej wartości UQ 
przedstawiono na rys. 10-4. Jak widać, dla uzyskania dużej mocy przetwa- 
rzanej należy dążyć do zwiększenia iloczynu UQlp, przy zachowaniu warun- 
ku optymalnego napięcia zasilającego 

Ucc = 05UQ (10-12) 


Największą wartość mocy przetworzonej dla danego typu tranzystora 
w układzie przetwornicy dwutaktowej otrzymuje się, gdy: 
Ip=lcmu:  UQFUcmax: Ucc= 05UQ 


Wynosi ona wówczas 


UC max IC 
P, max = — kie „max_ : (10-13) 


Jeżeli przyjąć dla uproszczenia, że wymiana energii w przetwornicy Od- 
bywa się bezstratnie, można przyrównać do siebie energię Ey magazyno- 


Rys. 10-4, Moc przetwarzana w przetwornicy 
dwutaktowej w funkcji Ucc Przy stałej warto- 
ści U Q 
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waną w polu magnetycznym przy końcu taktu wejściowego i energię Er 
wydzieloną w obciążeniu w ciągu jednego okresu 
(10-14) 


2 
Ey=E, = a (t, ty) 


Po przekształceniu powyższego równania za pomocą zależności (10-1b) (10-2) 


i (10-8) otrzymuje się równanie 
) (10-15) 


IpUec 


— UL 1, VOC ża 
Up Z 


MNEŻ CS: 
Na podstawie (10-15) można wyprowadzić następujące zależności, okreś- 
lające zachowanie się wielkości wyjściowych w funkcji zmian obciążenia: 
U - 2I,R, (z)? 
U, =- CC. ż2 ZE PZ (3) —1 (10-16) 
i 2 m CAASZE 
1 
hash 1 (10-17) 
2 z UL. 
Z UC 
Ucc I 
Pra G? * (10-18) 
1+ CC ża 
U, 2 
Uccl 21 i 
Pp CC'p 1 L. ża (10-19) 
2 jm ch 
21, z 
= a : = Ę b Ż:.| (10-20) 
rbła t (14. UCC Za ty I, 2 
U, 2 


Na rysunku 10-5 pokazano charakterystyki obciążeniowe przetwornicy dwu- 


taktowej bezstratnej, wykreślone linią ciągłą na podstawie kolejnych za- 
leżności (10-16) do (10-19). Na tych samych rysunkach wykreślono charak- 
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Rys. 10-5. Charakterystyki obciążeniowe przetwornicy dwutaktowej. Linia ciągła od- 
nosi się do przetwornicy idealnej (bezstratnej), linia przerywana — do przetwornicy 
rzeczywistej (ze stratami) 
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terystyki obciążeniowe przetwornicy rzeczywistej; z uwzględnieniem strat 
w transformatorze i obwodach prostowniczych (linia przerywana). Z cha- 
rakterystyk obciążeniowych przetwornicy dwutaktowej bezstratnej wynika, 
ze w pewnym zakresie zmian obciążenia moc P; oddawana do obciążenia 
jest w praktyce stała. Oznacza to, że w tym zakresie rezystancja wyjściowa 
przetwornicy jest równa rezystancji obciążenia Rr. 

Należy podkreślić, że przetwornica dwutaktowa pracuje dobrze w stanie 
zwarcia i może ulec uszkodzeniu przy pracy bez obciążenia, gdyż wówczas 
napięcia Uz i Uą są duże. Przy zbliżaniu się do stanu zwarcia na wyjściu 
częstotliwość drgań maleje, zgodnie z liniową zależnością f(1,) określoną 
przez (10-20). 

Na ogólną sprawność przetwornicy pewien wpływ wywiera m.in. moc 
tracona w obwodzie dzielnika R;, R. 

Rola dzielnika Ry, R; sprowadza się do zapewnienia pewnej wstępnej 
polaryzacji tranzystora, ułatwiającej wzbudzenie się drgań. Jeśli przyjąć, 
że niezbędne wstępne wartości prądu i napięcia bazy wynoszą „To, U tO 
rezystancje dzielnika powinny spełniać równanie 


Ups U aa TG 110-21) 


* Ry+R» | R,+R» 
Równanie to może być spełnione przy różnych wartościach tezystańcji R, 
i Ry, Można dobrać takie wartości R, i Rz, aby moc strat w dzielniku, skła- 
dająca się z mocy strat prądu stałego i mocy strat prądu zmiennego obwodu 
bazy, była najmniejsza. Analizując wyrażenie na moc strat razem z. warun- 
kiem (10-21), otrzymuje się następujące wyrażenia na YBrIOCAI optymalne 
rezystancji dzielnika: ; 


(10-22) 


(10-23) 


przy czym IB — maksymalny prąd bazy, przy którym IC * Ip. 

Dla tranzystorów krzemowych wartość U, wynosi zwykle ok. 0,6...0,7 V, 
a wartość I, jest wybierana jako 5...10% wartości prądu IB. 

Większe wartości napięcia U, i prądu I, są stosowane przy dużym ob- 
ciążeniu przetwornicy. 

Stałość napięcia wyjściowego przetwornicy zależy od wartości konden- 
satora C. Pojemność C€ powinna być tak duża, aby okres drgań własnych 
obwodu ŁC był znacznie większy od czasu taktu wyjściowego oraz by stała 
czasowa RLC była dużą w porównaniu z czasem taktu wejściowego, tj.: 


EZIO | (10-24) 
t, ŚRyC ę (10-25) 
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Przebieg zmian napięcia wyjściowego w czasie taktu wejściowego 
określa wzór 


(10-26) 


U; (t) = m 
1(t) = U;(0)exp RL 


Rozwijając to wyrażenie na szereg dla dużych iloczynów RLC, uzyskuje się 
przybliżony wżór na wartość międzyszczytową napięcia tętnień U; przy sto- 
sowaniu pojemności € 


t 
U, =U;(0) R = ILG (10-27) 


Pojemność C nie wpływa na proces wzbudzania się drgań; jej wartość 
może być wybrana jedynie ze względu na dopuszczalne tętnienia napięcia 
wyjściowego. 


10.2.5. Praca transformatora 


W rozpatrywanym układzie rdzeń transformatora jest magnesowany okre- 
sowo prądem pulsującym, w związku z czym punkt pracy poruszą się po 
lokalnej pętli histerezy, leżącej całkowicie w pierwszej ćwiartce pola cha- 
rakterystyk magnesowania rdzenia (rys. 10-6). Zmiana indukcji magnetycz- 
nej w rdzeniu jest przy tym mniejsza od połowy możliwego maksimum, tj. 
AB 4 Bs. 

Zwiększenie użytecznej wartości AB umożliwia bądź zmniejszenie liczby 
zwojów, bądź zmniejszenie objętości rdzenia, 

' Jeden że sposobów zwiększenia AB może polegać na wprowadzeniu do 
obwodu magnetycznego magnesu trwałego w postaci płytki ferrytowej o ma- 
łych stratach wskutek prądów wirowych. Stałe pole magnetyczne przesuwa 
wstępie punkt pracy na charakterystyce magnesowania, możliwe jest przy 
tym znaczne (w praktyce więcej niż dwukrotne) zwiększenie użytecznej 
wartości AB, 

Innym sposobem jest zastosowanie szczeliny powietrznej. Zmniejsza 
się przez to wartość indukcji szczątkowej B, w wypadkowej krzywej mag- 


a 


Rys. 10-7. Charakterystyka magneso- 

Rys. 10-6. Charakterystyka magneso- wania rdzenia ze szczeliną. Przy za- 

wania rdzenia transformatora bez chowaniu wartości B,. wartość B, 
SB szczeliny ulega zmniejszeniu (rys. 10-6) 
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nesowania, a ponieważ wartość indukcji nasycenia Bs pozostaje bez zmiany, 
zakres użytecznych wartości indukcji AB zwiększa się (rys. 10-7). 

Obecność w rdzeniu szczeliny powietrznej jest w większości przypad- 
ków również niezbędna w celu zapobiegnięcia przedwczesnemu nasyceniu 
się rdzenia w czasie taktu wejściowego. Takie nasycenie się jest zjawiskiem 
niepożądanym, towarzyszy mu bowiem gwałtowny wzrost Prądu kołektora, . 
połączony często z pasożytniczymi oscylacjami -(rys. 10-8), co w rezultacie 
przynosi znaczne straty mocy. Najkorzystniejszy jest taki rodzaj pracy, przy 
którym transformator ulega lekkiemu nasyceniu dopiero przy Końcu taktu 
wejściowego. Właściwą długość szczeliny powietrznej oraz liczbę zwojów 
można obliczyć ze wzorów: 


dnz? 4 3 
Ly = a = ga (10-28) 
rj 
K + 
I 
AB = Eri Taa (10-29) 


w których: z, — liczba zwojów uzwojenia pierwotnego; I — długość drogi 
magnetycznej w rdzeniu [cm]; 6 — długość szczeliny powietrznej [cm]; 
u = AB/AH — średnia przenikalność magnetyczna materiału rdzenia [Gs/Oe]; 
A — przekrój poprzeczny drogi magnetycznej [cmż]. 

Wartości optymalne z, i 0, obliczone ze wzorów (10-28) i (10-29) przy 
danym rdzeniu i danej wartości L;, wynoszą: 


LSD: a, "Ugót 
zy = —A-P_ 108 = —CC-1. 198 10-30) - 
' ABA ABA ( ? 

I 
8 = O,tnz, —P- — —1 (10-31) 
: RW” 


Moc strat w uzwojeniach pierwotnym i wtórnym transformatora może 
być przedstawiona wzorami: : 


1 £ | 
P4,+ = % R za (10-32) 
ls (ż ) Ą 
P = pł (Żur), b 10-33 
str2 3 P ża 2 T ( ) 


przy czym r;i Tę — rezystancje własne uzwojeń. 


Rys. 10-8. Przebieg prądu kolektora w przypadku t 
nasycenia się rdzenia 0 
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Korżystając z zależności (10-1b) oraz (10-8) można sumaryczną moc strat 
w obu uzwojeniach przedstawić w postaci 


" B; 1 pz t z, UCC r, 
Pyr 7 PotratPytra F z I, —- „( + w 25 aj > (10-34) 
5 * EJ je 1 ; 


Rezystancje Ty, Tę, przy założeniu jednakowych średnich długości zwojów 
oraz jednakowych ręzystywnościach uzwojeń, wyrażają się zależnościami: 


z z” 
Try = Ch; Tą = C- 7 — (10-35) 
S1 Sa 


w których: Sy, S, — powierzchnie przekrojów (bez izolacji) uzwojeń; C — 
stała. 

Po wprowadzeniu do wzoru P;s;, zależności na r; i rą wraz z pewną 
stałą pomocniczą wyrażającą najmniejszą możliwą rezystancję ry 


Timin = Cz (10-36) 


otrzymuje się zależność na moc strat w postaci 
lp th ŚS2 Sr] UCC żę m 
Pte = 3 5 T Ti nu] + s. + (1+ S, U. > (10-37) 


Z otrzymanego wyrażenia (10-37) wynika, że moc strat w uzwojeniach trans- . 
formatora (z pominięciem uzwojenia wzbudzającego) jest najmniejsza przy | 
stosunku przekrojów uzwojeń 


Saqy BEAC dE (10-38) 
Sa | Ucc 22 ta 


co odpowiada stosunkowi sprowadzonych rezystancji uzwojeń transforma- 


tora 
Ta (2) ajj u. Pa: (10-39) 
Tą NZę UCC Za || tą 


10.2.6. Układy z powielaniem napięcia wyjściowego 


Wytwarzanie dużych napięć w przetwornicy nąstręcza pewne trudności, gdyż 
maleje przy tym sprawność układu. Przyczyną tego jest wzrost pojemności 
własnej uzwojeń oraz wzrost indukcyjności rozproszenia, spodowany zwięk- 
szeniem liczby zwojów uzwojenia wtórnego transformatora, co w rezultacie 
końcowym wywołuje znaczne straty mocy podczas stanów przejściowych. 
z umiarkowanie dużą przekładnią oraz specjalne układy powielania kon- 
densatorowo-diodowe. 


744 


Na rysunku 10-9 przedstawiono szeroko stosowany układ podwajacza na- 
pięcia. W czasie taktu wejściowego pojemność C+ 28UE się poprzez diodę 
D; do napięcia - 


U; e -Ucc (10-40) 
21 

Wartość napięcia Uj, do którego przez diodę D, ładuje się pojemność 
C, w czasie taktu wyjściowego, jest określona wartością energii zmagazyno- 
wanej w polu magnetycznym transformatora. Pełne napięcie wyjściowe 

U, = U;--Uy 
jest zależne od obciążenia układu. 

Praca przetwornicy z podwajaniem napięcia różni się od pracy. zwykłej 
przetwornicy tym, że w czasie taktu wejściowego transformator jest ob- 
ciążony pojemnością C;, wskutek czego prąd kolektora ż; ma przebieg Od- 
kształcony (rys. 10-10). W układzie tym zachodzi magazynowanie energii 
w czasie taktu wejściowego nie tylko w polu magnetycznym transforma- 
tora, lecz również w polu elektrycznym kondensatora Cy. 


—lęę 


cH4 


Z Żył 


U —po>aa goal 
2—- +-— + o 
= Rys. 10-10. Przebieg prądu kolekto- 
Rys. 10-9. Układ podwajacza na- ra przy zastosowaniu „na wyjściu 


pięcia układu powielającego 


Z analizy teoretycznej wynika, że stosunek powierzchni części wykresu 
(rys. 10-10) powyżej linii przerywanej do powierzchni wykresu zawartej 
poniżej tej linii jest równy stosunkowi Uj/Uy. W układzie rzeczywistym 
stosunek ten nie powinien przewyższać 0,5, gdyż w przeciwnym przypadku 
zbyt wielkie obciążenie pojemnościowe utrudnia wzbudzanie się drgań. 
Ponadto wartość szczytowa prądu na początku nie powinna przekraczać 
wartości maksymalńej prądu przy końcu impulsu, gdyż pociąga to za sobą 
wyjście tranzystora ze stanu nasycenia na początku taktu wejściowego i do- 
datkowe straty mocy. Przy U;/Uq = 0,5 stosunek zwojów 2/2, może być 
zmniejszony do 2/3 wartości niezbędnej w układzie prostym przetwornicy. 

Na BY RORU 10-11 przedstawiono układ podwajacza z tzw. „diodą pom- 
pującą”. W czasie taktu wejściowego pojemność C; jest ładowana przez 
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diodę De do napięcia U;. W czasie taktu wyjściowego napięcie na pojem- 
ności Cs sumuje się z napięciem wtórnym transformatora, wskutek czego 
pojemność C ładuje się do napięcia U; = U; +U7. 


= 


Rys. 10-11. Podwajacz napięcia z „diodą 
PE © pompującą” 


W układzie tym pojemność C; powinna mieć dostatecznie dużą wartość, 
aby w czasie taktu wyjściowego napięcie na niej pozostawało, praktycznie 
biorąc, stałe. Pojemność Cs; powinna spełniać warunek 

1 L, 1Ż 
Cs>z a 
2 U;(Ur—U7) 
Niespełnienie tego warunku grozi w czasie taktu wyjściowego podwyższe- 
niem napięcia na użwojeniu pierwotnym transformatora poza granice wy- 
trzymałości tranzystora. 


(10-41) 


Rys. 10-12. Układ powiela- 


jący czterokrotnie napięcie a l % 

wyjściowe pracujący na za- 

sadzie układu z „diodą pom- Rys. 10-13. Zasada tworzenia układów powiela- 
pującą” nia n-krotnego napięcia wyjściowego 
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Układ z diodą pompującą może być podstawą do tworzenia. układów 
z powielaniem napięcia większym niż dwukrotne, Na rys. 10-12 przedsta- 
wiono układ powielający napięcie wyjściowe czterokrotnie. Wartość pojem- 
ności € widoczna na schemacie powinna być nie mniejsza niż 

LE 
€ =10 NE (10-42) 
U;(0,5U, —U7) 

Na rysunku 10-13 przedstawiono układ n-krotnego powielania napięcia, 
zawierający 2n diod i tyle samo kondensatorów. Pojemności kondensatorów 
są wielokrotnościami pojemności najmniejszej 


L, I 
C, = 10 (10-43) 


i tv, a) 


Należy pamiętać, że układy z powielaniem odznaczają się rezystancją we- 
wnętrzną tym większą, im jest wyższy stopień powielania. 


10.2.7. Układy stabilizujące i zabezpieczające 


Niekorzystne charakterystyki obciążeniowe przetwornicy: dwutaktowej 
(rys. 10-5a, b, c) skłaniają często do zastosowania stabilizacji napięcia wyj- 
ściowego nie tylko od zmian napięcia zasilającego, lecz również od zmian 
obciążenia. 

W przetwornicach tranzystorowych mogą być stosowane powszechnie 
znane sposoby stabilizacji napięcia wyjściowego przy zastosowaniu stabili- 
zatorów gazowanych, diod Zenera, układów elektronicznych (szeregowych 
i równoległych) itp. W praktyce jednakże sposoby te są rzadko stosowane, 
głównie ze względu na znaczną stratę mocy i zmniejszenie ogólnej spraw- 
ności układu. Natomiast szerokie rozpowszechnienie zyskały układy stabili- 
zująco-regulacyjne, których działanie polega na wstrzymywaniu całkowitym 
lub częściowym pracy przetwornicy, gdy napięcie lub prąd wyjściowy prze- 
kroczą pewne ustalone wartości. Efektywność takich układów jest zwykle 
rmaniejsza niż tradycyjnych stabilizatorów absorpcyjnych, np. gazowanych, 
jednakże w wielu przypadkach całkowicie wystarczające. 

Prosty układ stabilizacji oparty na tej zasadzie pokazano na rys. 10-14. 
Warunki pracy są tu tak dobrane, że w chwili gdy napięcie na wyjściu 
przekracza normalną wartość, napięcie na odczepie uzwojenia wtórnego 
przekracza napięcie odniesienia U„, wskutek czego prąd kolektora pomoc- 
niczego tranzystora T+ zaczyna płynąć przez układ R,C,. Dodatnie napięcie, 
wytwarzające się w obwodzie bazy tranzystora T; na układzie R;C;, powo- 
duje zmniejszenie prądu sterującego bazę tranzystora Ty i wpływa przez to 
hamująco na dalszy wzrost napięcia wyjściowego. W celu zwiększenia dzia- 
łania regulacyjnego w obwód może być włączony dodatkowy SALE 
w układzie wzmacniacza prądu stałego. 


T4T 


Układ przedstawiony na rys. 10-15 stabilizuje napięcie wyjściowe przy 
zmianach obciążenia, natomiast nie reaguje na zmiany napięcia zasilają- 
cego wskutek zastosowania baterii zasilającej jako napięcia odniesienia. Na- 
pięcie regulacyjne, które powoduje przepływ prądu przez układ R4C, i dio- 
dę D, w czasie taktu wyjściowego, jest pobierane z osobnego uzwojenia 
transformatora, połączonego z uzwojeniem wzbudzającym. 


Rys. 10-14 Układ z dodatkowym tran- Rys. 10-15. Układ stabilizujący z zastoso- 
zystorem stabilizującym napięcie wyj- waniem baterii zasilającej jako napięcia 
ściowe odniesienia 


Inny sposób stabilizacji przedstawia układ pokazany na rys, 10-16. Może 
on być stosowany również wówczas, gdy stabilizacja nie jest wymagana, 
jako zabezpieczenie przed nadmiernym wzrostem napięcia w przypadku np. 
biegu jałowego przetwornicy. Zapala się wówczas lampa gazowana S i na 
rezystancji R; powstaje dodatni spadek napięcia, powodujący przerwanie 
drgań lub zminiejszający ich amplitudę. Przerwa w generacji może być re- 


Rys. 10-16. Układ z zabezpieczeniem przed 
nadmiernym wzrostem napięcia wyjścio- 
wego 
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gulowana za pomocą stałej czasowej decydującej o procesie rozładowania 
pojemności C. Zamiast lampy gazowanej może być zastosowana wysokona- 
pięciowa dioda Zenera. 

Opisane układy nie wyczerpują oczywiście wszystkich metod stabilizacji 
napięć wyjściowych w przetwornicach tranzystorowych. 


10.3. Jednotaktowa przetwornica przeciwsobna 


10.3.1. Zasada pracy 


Typowy schemat jednotaktowej przetwornicy przeciwsobnej przedstawiono 
na rys. 10-17. Przetwornica zawiera dwa tranzystory w układzie OE, które 
na przemian znajdują się w stanie nasycenia i w stanie zatkania. Przebiegi 
napięć i prądów pokazano na rys. 10-18. Podczas przewodzenia jednego 
z tranzystorów na kolektorze drugiego tranzystora indukuje się napięcie 
dwukrotnie większe od napięcia zasilającego (rys. 10-18). Cechą charakte- 
rystyczną przetwornicy jest jednoczesne pobieranie energii z zasilania i prze- 
kazywanie jej do obciążenia, Działanie tranzystorów w tym układzie spro- 
wadza się do przełączania napięcia zasilającego kolejno na obie połówki 
uzwojenia pierwotnego transformatora, z odpowiednią zmianą biegunowości. 
Napięcie wtórne ma przebieg prostokątny, co ułatwia prostowanie i umoż- 
liwia zastosowanie kondensatora filtrującego o stosunkowo niewielkiej po- 


jemności. 
D, z 
Z 1 ( tu 
| ; 
22 
Dz 


Rys. 10-17. Schemat jedhotaktowej przetwor- 
nicy przeciwsobnej 


Rys. 10-18. Przebiegi zmienne w jednotakto- 
wej przetwornicy przeciwsobnej 
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Prąd kolektora może być przedstawiony jako suma dwóch składowych 
-— stałego prądu obciążenia o wartości określonej zależnością 


u, 
nh = TE = ly, Za. (10-44) 
R za ź1 
„( Żą ) 
oraz prądu magnesującego rdzeń o przebiegu 

; 2Ucc ( z) T 
im 2 ——— | t— — dla 0ZtE-— 10-45 
m Li 4 ole: ( ) 


(przy upraszczającym założeniu stałości indukcyjności głównej L; transfor- 
matora). 

W celu zmniejszenia mocy strat oraz mocy wzbudzenia w układach rze- 
czywistych przetwornie jednotaktowych dąży się do zmniejszenia prądu 
magnesującego przez zwiększanie indukcyjności transformatora. Dlatego 
z reguły stosuje się rdzenie transformatorów bez. szczeliny oraz materiały 
o dużej przenikalności magnetycznej. 

Magnesowanie rdzenia transformatora występuje wzdłuż pełnej pętli 
krzywej magnesowania. Przy końcu każdego półokresu transformator ulega 
nasyceniu. 

Półokres drgań w przetwornicy jednotaktowej w typowych warunkach 
prący jest wyznaczony zjawiskiem nasycenia transformatora, które powo- 
duje wyjście przewodzącego tranzystora ze stanu nasycenia wskutek Wzro- 
stu prądu kolektora (przy ustalonym w przybliżeniu prądzie bazy). Nasyce- 
nie transformatora jest więc zjawiskiem koniecznym w tym układzie; jest 
to jednocześnie zjawisko szkodliwe, jeśli chodzi o sprawność przetwornicy. 

Przy głębokim nasyceniu transformatora impuls prądu kolektora osiąga 
duże wartości; przy zmniejszaniu obciążenia impuls ten nie zmniejsza się, 
a nawet może ulec zwiększeniu ze względu na większe wzmocnienie prądo- 
we w pętli sprzężenia zwrotnego. Przy tym, jest również możliwe wystą- 
pienie oscylacji i przepięć wskutek większego wpływu indukcyjności rozpro- 
szenia transformatora na czas trwania szybkich zmian w układzie. Powo- 
duje to zwiększenie mocy strat, a przede wszystkim mocy rozpraszanej 
w tranzystorach. Aby te ujemne zjawiska nie występowały zbyt wyraźnie, 
należy unikać zbyt głębokiego nasycenia transformatora, stosując przy pro- 
jektowaniu przetwornicy jedynie taki margines napięcia lub prądu wzbu- 
dzenia bazy, jaki jest niezbędny ze względu na prawidłowe wzbudzanie się 
drgań w warunkach zwiększonego obciążenia. 

Nasycenią transformatora można w ogóle uniknąć, jeżeli są stosowane 
układy, w których częstotliwość drgań jest wyznaczana innym zjawiskiem. 
W takich układach trasformator spełnia jedynie funkcję liniowego elementu 
dopasowującego obciążenie do obwodu wyjściowego przetwornicy, 

Realizując np. sprzężenie zwrotne przez układ RC, można kontrolować 
okres drgań przez stałe czasowe rozładowania się pojemności sprzęgającej. 
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Praca układu upodabnia się wówczas do pracy multiwibratora symetrycz- 
nego. 

Szerokie uznanie, zwłaszcza w układach dużej mocy, zyskała również 
przetwornica przedstawiona na rys. 10-19, w której zastosowano dodatkowy 
transformator wzbudzający, pracujący z nasyceniem i wyznaczający czę- 
stotliwość drgań. Transtormator główny pracuje w tym układzie bez ńasy- 
cenia, dodatkowym zyskiem jest możliwość uzyskiwania dobrych rezultatów 
przy gorszym rdzeniu transformatora głównego. 

"Zastosowanie rezystancji R w obwodzie dodatkowego transformatora 
ma na celu ograniczenie prądu i podkreślenie nasycenia; przez zmianę tej 
rezystancji jest również możliwa regulacja częstotliwości generacji, jak 
również amplitudy napięcia wzbudzenia. 


D, 
Ą || 
— Bs 
; Rys. 10-20. Charakterystyka 
magnesowania rdzenia 
Rys. 10-19, Układ przetwornicy jednotaktowej transtormatora w układzie 
z dodatkowym transformatorem zapobiegającym przetwornicy jednotaktowej 
nasyceniu się transtormatora głównego przeciwsobnej 


Najlepszym jednakże środkiem zapobiegającym nasyceniu transforma- 
tora oraz zapewniającym dużą sprawność jest zastosowanie sterowanią ze- 
wnętrznego tranzystorów z oddzielnego generatora. Na tej zasadzie są często 
oparte przetwornice dużych i bardzo dużych mocy. 

Częstotliwość generacji przetwornicy może być wyznaczona na podsta- 
wie znajomości warunków magnesowania rdzenia. Dla uzwojenia kolekto- 
rowego transformatora jest słuszne równanie Faradaya w postaci 


GE 2 AP 10- (10-46) 


przy czym: e; — napięcie na uzwojeniu kolektorowym; A — przekrój po- 
przeczny rdzenia. 
Podstawiając do tego równania 


e = Ucc—UcEs j (10-47) 


i całkując je w granicach Bs do —B; (rys. 10-20), otrzymuje się wzór na 
półokres drgań 


z 1078 (10-48) 
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Częstotliwość drgań przetwornicy jednotaktowej wynosi więc 
Ucc—UcE 
j= 1 = „CC CES 103 i (10-49) 
gh 42, ABs 
Ponieważ napięcie nasycenia kolektora UcEs zwiększa się w przybliże- 
niu proporcjonalnie do prądu obciążenia, częstotliwość generacji nieznacznie 
zmniejsza się ze wzrostem obciążenia.. 


10.3.2. Zależności energetyczne i charakterystyki przetwornicy 


Jeśli pominąć moc strat, moc przetwarzana w układzie przetwornicy jedno- 
taktowej przeciwsobnej może być przedstawiona w postaci iloczynu napię- 
cia zasilającego i prądu obciążenia ly 


P,=Uccli 
Wartość maksymalna napięcia na kolektorze nie może dla danego typu tran- 


zystora przekroczyć pewnej wartości UC max, skąd największa wartość na- 
pięcia zasilającego 


Ugc = — 2. (10-50) 


Maksymalny prąd kolektora przy końcu półokresu pracy nie może przekro- 
czyć wartości IC max. Z równań (10-44) i (10-45) można obliczyć, że najwięk- 
sza wartość ly dla danego typu tranzystora i danej wartości Ly 


, Ucc 
I = tę NE ; 5 (10-51) 
Wartość maksymalna mocy przetwarzanej 
UE kde max UC max 
P, mix =- max_ 4 : : (10-52) 


i przy pominięciu drugiego składnika sumy (przy L, = oo) jest w przeliczeniu 
na jeden tranzystor dwa razy większa niż w przetwornicy dwutaktowej. 
Lepsze wykorzystanie tranzystorów w przetwornicy jednotaktowej wynika 
z faktu, iż prąd kolektora jest tu zbliżony do prostokątnego, podczas gdy 
w przetwornicy dwutaktowej impulsy prądu kolektora są trójkątne. 
Pomijając szybkie procesy przejściowe można przyjąć, że w normalnych 
warunkach pracy przetwornicy tranzystor przez pół okresu znajduje się 
w stanie nasycenia i przez następne pół okresu w stanie zatkania. Jeśli po- 
minąć niewielkie zmiany prądu kolektora wskutek narastania prądu mag- 
nesującego rdzeń, punkt pracy tranzystora w strefie nasycenia może być 
wyznaczony jako przecięcie się prostej obciążenia z odpowiednią charakte- 
rystyką tranzystora (rys. 10-21). Przy zmniejszariiu rezystancji obciążenia 
punkt pracy tranzystora przesuwa się po charakterystyce stałego prądu bazy 
w stronę większych prądów kolektora. Tranzystor pozostaje przy tym w stre- 
fie nasycenia, jeżeli rezystancją obciążenia nie przekroczy pewnej wartości 
krytycznej. Przy znacznym zmniejszeniu się rezystancji obciążenia tranzy- 
stor nie ulega nasyceniu i napięcie na kolektorze osiąga duże wartości, 
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0 lo 


pa. U o 
[ = i i 
Uec Rys. 10-22, Charakterystyki 
Rys. 10-21. Droga zakreślana przez punkt pracy obciążeniowe przetwornicy 
tranzystora w stanie nasycenia, przy zmianie jednotaktowej  przeciwsob- 
rezystancji obciążenia . nej 


Ponieważ jednocześnie maleje spadek napięcia na transformatorze, maleje 
również prąd bazy i w rezultacie przy pewnej wartości rezystancji obcią- 
żenia układ przestaje się wzbudzać. Krzywą, jaką 'zakreśla punkt pracy 
tranzystora przy zmianie rezystancji obciążenia, pokażano na rys. 10-21 linią 
przerywaną. i 

Powyższe rozważania wyjaśnia przebieg charakterystyki obciążenio- 
wej przetwornicy jednotaktowej pokazany na rys. 10-22, Przy dużych rezy- 
stancjach obciążenia przetwornica zachowuje się jak źródło o małej rezy- 
stancji wewnętrznej, gdyż niemal całe napięcie zasilające jest doprowadzone 
do uzwojenia transformatora, a o jej rezystancji wewnętrznej decyduje mała 
rezystancja kolektora przy nasyceniu tranzystora, rezystancje uzwojeń oraz 
rezystancja diody: w kierunku przewodzenia. Przy znacznym obciążeniu 
napięcie wyjściowe gwałtównie maleje wskutek wyjścia tranzystorów ze 
stanu nasycenia oraz wskutek zmniejszania się prądu sterującego bazy. 
Praca w tym zakresie charakterystyki powoduje wydzielanie się zńacznych 
mocy w kolektorach, co może spowodować zniszczenie tranzystorów. ' 

Sprawność przetwornicy w normalnych warunkach pracy wzrasta, gdy 
obciążenie rośnie. Fakt ten znajduje wytłumaczenie w stałości mocy strat 
wskutek napięciowego magnesowania rdzenia. 

Na ogólną moc strat w przetwornicy składają się między innymi: moc 
zasilania dzielnika Ry, R, oraz moc tracona na rezystancji uzwojeń transfor- 
matora. 

Rola dzielnika Ry, R; w przetwornicy jednotaktowej jest taka sama jak 
w przetwornicy dwutaktowej. Przeprowadzając podobne rozważanią jak 
w p. 10.2.4. można wyznaczyć optymalne rezystancje R, i Rę za pomocą 
wzorów: i 


R, - VUccUo_ (10-53) 
Ig 
Ur: 
Ry GC (10-54) 


|zi4 
21,+Ip V U 
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Wartość prądu I, powinna zapewniać taką wartość rezystancji wejścia- 
wej tranzystora, przy której jest spełniony warunek generacji 


R: 
Mam om R 

Ry+R,-+rypr | 
przy czym: Ry — rezystancja obciążenia sprowadzona do obwodu bazy; 


n — stosunek zwojów uzwojenia w obwodzie kolektora i uzwojenia w ob- 
wodzie bazy. 
Wzór ten można przekształcić na warunek dla prądu I, [A] 


0,025 ; 
(Pn=DRĘ=R;Ty (10-56) 


Wartość I, powinna więc być większa przy dużym obciążeniu układu. 
W praktyce przy obliczaniu R, i R. wartość n jest często nieznana; w takim 
przypadku zaleca się przyjąć wartość /, równą 5...10%/0 maksymalnego prądu 
bazy. Napięcie U, wyznacza się na podstawie charakterystyk tranzystora 
i znajomości prądu /,; zwykle wynosi ono 0,6...0,7 V przy tranzystorach krze- 
mowych. 

Chociaż system zasilania obwodu bazy z dzielnika oporowego jest ze 
względu na swoją prostotę szeroko stosowany, nie zapewnią on często do- 
godnych warunków wzbudzenia, a przy przetwornicach dużej mocy jest nie- 
ekonomiczny. Dlatego są niekiedy stosowane specjalne elementy dodatkowe 
ułatwiające start układu. 

Na rysunku 10-23 przedstawiono układ, w którym dioda D, w pierwszej 


he 


chwili po doprowadzeniu napięcia zostaje spolaryzowana zwrotnie, dzięki | 


czemu bazy tranzystorów zostają wstępnie silnie spolaryzowane w kierunku 
przewodzenia. Po wzbudzeniu się drgań dioda D+ przewodzi wskutek dzia- 
łania napięcia sprzężenia zwrotnego. Do obliczenia rezystancji R stosuje się 
zależność 

Ucc 


fi LEE 10-57) 
21,--Ipy * 


w której Ip, — prąd zwrotny diody. 


Rys. 10-23. Układ z diodą D, zabezpieczający 

przed skutkami zamiany końcówek baterii i z 

diodą D, ułatwiającą powstanie procesu gene- 
racji 
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Ponieważ rezystancja R jest większa od rezystancji Ry, a rezystancja 
dynamiczna diody D; jest mniejsza od wymaganej rezystancji Ry, ten system 
zasilania obwodu bazy jest bardziej ekonomiczny od systemu zasilania bazy 
z dzielnika oporowego. 

Optymalny, że względu na moc strat, stosunek objętości uzwojeń trans- 
formatora zależy od rodzaju pracy transformatora, W przypadku gdy uzwo- 
jenie wtórne transformatora jest podzielone na połowy, przy czym prąd 
wtórny płynie przez każdą połowę uzwojenia tylko przez pół okresu (rys. 
10-17), optymalny stosunek przekrojów całkowitych uzwojeń transformatora 
(bez izolacji) jest taki sam jak dla transformatora wyjściowego wzmacnia- 
cza klasy A i wynosi, jak wiadomo 


ŚL (10-58) 
Sa > 

Tyle samo wynosi optymalny stosunek sprowadzonych rezystancji uzwojeń, 
ti. 


Ta (ze) r) , (10-59) 


Ty Za 
Jeżeli uzwojenie wtórne transformatora jest typu niedzielonego (układ 
z „diodą pompującą” pokazany na rys. 10-19), optymalny stosunek przekro- 
jów całkowitych uzwojenia pierwotnego i uzwojenia wtórnego jest taki sam 
jak dla transformatora wzmacniacza klasy B i wynosi 


SL zyż (10-60) 
Sz 
W identycznym stosunku pozostają sprowadzone rezystancje uzwojeń, tj. 
2 — 
7. (2) =Y2 (10-61) 
Ty Vża 


Przy stosowaniu na wyjściu przetwornicy jednotaktowej układu pro- 
stującego wymagane wartości pojemności filtrującej są zwykle znacznie 
mniejsze niż w układzie przetwornicy dwutaktowej pracującej z tą samą 
częstotliwością, Jeżeli zmienne napięcia wyjściowe są symetryczne, to tętnie- 
nia na wyjściu układu prostowniczego mogą powstawać jedynie na skutek 
zmian napięcia podczas szybkich procesów w układzie. Do obliczenia na- 
pięcia tętnień i określenia pojemności filtrującej można zastosować zależ- 
ność (10-27) kładąc zamiast ż, podwójną wartość czasu narąstanią impulsów, 
który w przypadku tranzystorów o małej częstotliwości fi może być w przy- 
bliżeniu oszacowany jako 

RE 1..3 
no h 

Stosowanie zbyt dużej pojemności filtrującej jest niekorzystne, gdyż 
może utrudniać wzbudzenie drgań .w przetwornicy. Z tego samego względu 
jest celowe stosowanie filtru o wejściu indukcyjnym. 
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10.3.3. Układy z powielaniem napięcia wyjściowego 


W przetwornicach jednotaktowych mogą być stosowane układy powielające 
kondensatorowo-diodowe podobne do stosowanych w przetwornicach dwu- 
taktowych. Jednakże w przetwornicach jednotaktowych rzadko stosuje się 
układy zwielokrotniające napięcie więcej niż dwukrotnie. 

Istotną cechą przetwornicy jednotaktowej jest symetria napięć na uzwa- 
jeniach transformatora, dzięki czemu przy stosowaniu układów powielają- 
cych napięcie wejściowe rzeczywiście ulega podwojeniu, potrojeniu itd., co 
nie ma miejsca w przetwornicy dwutaktowej. 

Przy pracy z układami powielającymi typu z „diodą pompującą” należy 
zwrócić uwagę na konieczność zapewnienia symetrii obciążenia dla każdego 
tranzystora. W tym celu pojemność C (rys. 10-11 oraz 10-19) powinna być 
znacznie większa od pojemności Cs. 


10.3.4. Układy stabilizujące i zabezpieczające 


Stabilizacja napięcia wyjściowego jest w przetwornicach jednotaktowych 
rzadko stosowana ze względu na małą zależność napięcia wyjściowego od 
zmian obciążenia (rys. 10-22). Przy konieczności stabilizacji napięcia wyj- 
ściowego od zmian napięcia zasilającego mogą być stosowane układy podob- 
nego typu jak przy przetwornicach dwutaktowych. 

Przy przetwornicach dużej mocy nabiera znaczenia sprawa zabezpiecze- 
nia tranzystorów przed skutkami zmiany biegunów napięcia zasilającego 
oraz sprawa ułatwienia wzbudzenia się drgań w chwili początkowej. Na 
rys. 10-23 pokazano układ, w którym w przypadku zmiany biegunów zasi- 
lania całe napięcie zasilające odkłada się na diodzie zabezpieczającej Dy. 

Przy zabezpieczaniu przetwornicy przed skutkami przeciążenia mogą 
być stosowane przerywane magnetycznie obwody zasilania lub specjalne 
układy elektroniczne zatykające tranzystory przy przekroczeniu znamiono- 
wej mocy obciążenia, Nie mogą tu być stosowane bezpieczniki topikowe 
ze względu na ich małą szybkość działania. Możliwe jest takie zaprojekto- 
wanie obwodu wzbudzenia, aby przy przekroczeniu pewnej wartości granicz- 
nej obciążenia następowało samoczynne zrywanie drgań w układzie, jednak 
w takim układzie wzbudzanie drgań jest utrudnione i trzeba często stoso- 
wać specjalne układy ułatwiające wzbudzenie się drgań w chwili początko- 
wej przy włączaniu napięcia zasilającego. 


10.4. Projektowanie przetwornic 


Właściwe obliczenia przetwornic poprzedzają zwykle rozważania wstępne, 
mające na celu wybór odpowiedniego typu tranzystora, materiału magne- 
tycznego oraz częstotliwości generacji. Istnieją pewne ogólne wskazania, 
umożliwiające dokonanie technicznie najodpowiedniejszego wyboru, w prak- 
tyce jednakże czynnikiem decydującym mogą być również względy innej 
natury, takie np. jak: dostępność danego typu tranzystora czy materiału 
magnetycznego, koszt itp. 
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Wyboru tranzystora można dokonać na podstawie. wzorów. (10-1la), 
(10-13) i (10-52), wyrażających moc, jaką można przetworzyć przy zastoso- 
waniu danego typu tranzystora. Należy pamiętać, że rzeczywistą moc prze- 
twarzana może być mniejsza, niż to wynika z wymienionych wzorów, ze 
względu na straty mocy podczas przemiany. 

W praktyce występuje często. konieczność stosowania napięcia zasilają- 
cego mniejszego niż optymalne (0,5UC max), co jest przyczyną zmniejszenia 
mocy przetwarzania w stosunku do mocy maksymalnej możliwej teoretycz- 
nie. W takich warunkach IC max 1 UC max nie mogą być traktowane jako 
wielkości wymienne i z dwóch tranzystorów o jednakowym iloczynie 
IC maxUC max większą moc można uzyskać przy stosowaniu tranzystora 
o większym IC max* 

Przy projektowaniu przetwornic należy zwrócić uwagę na nieprzekra- 
czanie dopuszczalnych wartości napięcia kolektora UC max i napięcia bazy 
UBER max. Uwzględnienie tych ograniczeń jest szczególnie ważne przy pro- 


; jektowaniu i eksploatacji przetwórnic dwutaktowych, w przypadku zmien- 


1 


nego obciążenia, bowiem zmniejszeniu obciążenia towarzyszą w tym ukła- 
dzie wzrost napięć maksymalnych Uq (por. zależności 10-10) oraz (10-16)) 
oraz UBER. Napięcie UBgeR dla układu dwutaktowego można wyrazić zależ- 
nościami przybliżonymi (przy pominięciu U) 
z 
UgykE (UQ9—Uco) » =U, - = Ucc ze (10-62) 

Ze względu na typowe małe dopuszczalne wartości napięć zwrotnych, 
zaleca się projektować układy dwutaktowe o zwiększonym stosunku tą/t,. 

W niektórych przypadkach jest konieczne zastosowanie specjalnych 
ograniczników w obwodzie bazy; w tym celu mogą być wykorzystane np. 
ograniczniki z dwiema zwrotnie włączonymi diodami Zenera. 

Przy przekroczeniu maksymalnej dopuszczalnej wartości napięcia na 
kolektorze jest możliwe stosowanie przetwornic jednotaktowych z szere- 
gowym lub mostkowym połączeniem tranzystorów. Stosując np. podwójną 
liczbę tranzystorów uzyskuje się w tych układach dwukrotne zmniejszenie 
wartości maksymalnej napięcia na kolektorze. Przy tego rodzaju połącze- 
niach stosuje się indywidualne uzwojenia bazowe oraz zasilanie obwodów 
baz z oporowych dzielników wyrównawczych. Praca szeregowo połączonych 
tranzystorów jest podobna do pracy pojedynczego tranzystora w zwykłym 
układzie, a transformator ma jak zwykle podwójne uzwojenie kolektorowe. 
W układzie mostkowym zasadnicze uzwojenie transformatora jest pojedyn- 
cze, a przepływ przez nie jest realizowany kolejnym przewodzeniem tranzy- 
storów „na krzyż” (rys. 10-24). 

Oprócz podstawowych wielkości IC max, UC max, przy wyborze tranzy- 
stora grają również rolę i inne jego parametry. Dla osiągnięcia możliwie 
dużej sprawności należy dobierać tranzystory o dużym wzmocnieniu prą- 
dowym, małym prądzie zerowym kolektora, małej rezystancji nasycenia 
kolektora oraz o dużej częstotliwości granicznej. Ze względu na warunki 
chłodzenia i proces starzenia tranzystorów, który w wysokiej temperaturze 
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złącza przebiega bardzo szybko (objawia się to między innymi znacznym 
zmniejszaniem się wzmocnienia prądowego), ważnym parametrem jest 
własny opór cieplny tranzystora. Dla większości tranzystorów dużej mocy 
opór cieplny wynosi 2... 4 9C/W. 


U 
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5. Rys. 10-24. Schemat zastępczy przetwornicy jednotaktowej w ukła- 
dzie mostkowym; przewodzą kolejno klucze parzyste i niepa- 
rzyste 


Duże znaczenie ze względu na sprawność przetwornicy ma właściwy 
wybór materiału magnetycznego na rdzeń transformatora. Można przyjąć, 
że przeciętnie 2/3 mocy strat przypada na transformator. W zasadzie są 
stosowane dwa rodzaje materiałów magnetycznych: ferryty oraz cienko 
walcowane blachy stopowe, przede wszystkim permalojowe. 

Rdzenie ferrytowe cechuje stosunkowo mała indukcja nasycenia: Bs 
(2..4 kGs?)), stosunkowo duża wartość maksymalnej przenikalności mag- 
netycznej max (rzędu kilku tysięcy) oraz bardzo małe straty wskutek prą- 
dów wirowych. Dodatkową zaletą rdzeni ferrytowych jest ich mały koszt 
oraz łatwość uzyskiwania najrozmaitszych kształtów. 


Rdzenie z blach stopowych charakteryzuje duża na ogół indukcja nasy- : 


cenia (około 12...17 kGs), duża wartość przenikalności maksymalnej (od 
kilku do kilkudziesięciu tysięcy) oraz stosunkowo duże straty na prądy 
wirowe. Stratność rdzeni stopowych może być zmniejszona przez zastoso- 


wanie blach możliwie najcieńszych. Najczęściej są stosowane blachy o gru- -« 


bości 0,1 mm. 

Mała indukcja nasycenia i mała stratność rdzeni ferrytowych oraz duża 
indukcja nasycenia i duża stratność rdzeni stopowych powodują, że rdzenie 
ferrytowe są przydatne przede wszystkim do pracy w zakresie małych mocy 
i dużych częstotliwości, a rdzenie stopowe do pracy w zakresie dużych mocy 
i małych częstotliwości. 

Wybór właściwej częstotliwości generacji przeprowadza się ze względu 


na otrzymanie możliwie największej sprawności układu. Straty mocy w prze- : 
twornicy mogą być rozdzielone na trzy podstawowe kategorie: straty w rdze- * 


niu magnetycznym, straty na rezystancjach uzwojenia, straty w obwodzie 
kolektora podczas przebiegów wolnych oraz podczas przebiegów szybkich. 


ROCRKTM 


Ę 


Zależność tych strat od częstotliwości pracy przy danym typie tdzenia : 


i danym typie tranzystora przedstawiono za pomocą wykresu pokazanego 


1) W układzie SI stosuje się jednostkę tesla T (1 Gs = 104 'E). 
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na rys. 10-25, Istnieje pewien zakres częstotliwości, w którym sumaryczne 
straty mocy w układzie osiągają wartości najmniejsze. Zakres tych czę- 
stotliwości zależy głównie od rodzaju materiału magnetycznego i w prak- 
tyce dla rdzeni stopowych wynosi od 100 Hz do 5 kHz a dla rdzeni ferryto- 
wych od 1 do 20 kHz. 


Pstr 
kas 277 
Rys. 10-25. Moc strat w przetwornicach w funkcji P+ 
częstotliwości pracy 
Pu — straty w uzwojeniach transformatora; P. — 
straty w rdzeniu transformatora na prądy wirowe; ku ; 
p, — straty w tranzystorze; ZP str -— sumaryczna 0 =" — 
moc strat 


Przy wyborze właściwej częstotliwości i wymiarów rdzenią magnetycz- 
nego można korzystać z zależności wiążącej częstotliwość i moc przetwa- 
rzaną z parametrami rdzenia, w postaci 


P 
QAABkuf = c» c-10% (10-63) 


przy czym: Q, A — powierzchnie okna i przekroju czynnego rdzenią [cm?]; 
AB — przyrost indukcji (dla przetwornicy jednotaktowej AB = Bs) [Gs]; 
k — współczynnik wypełnienia okna, jako stosunek powierzchni przekro- 
jów wszystkich uzwojeń (bez izolacji) do powierzchni okna; x — skuteczna 
wartość gęstości prądu w uzwojeniach [A/cm2]; Pp — moc przetwarzana [W]; 
7 — sprawność przetwornicy; f —— częstotliwość generacji [Hz]; c — współ- 
czynnik, wynoszący dla przetwornicy dwutaktowej zy3(Y LIT + VLT)» 
dla przetwornicy jednotaktowej z dwupołówkowym uzwojeniem wtórnym 
transformatora vy2. , a dla przetwornicy jednotaktowej z pojedynczym 
uzwojeniem wtórnym (1-+ V2)A. 

Przy projektowaniu transformatora należy dążyć do zapewnienia moż- 
liwie dużego sprzężenia między poszczególnymi uzwojeniami, Jest to szcze- 
gólnie ważne w przypadku dużych stosunków transformacji napięcia, 
w przypadku obciążeń zespolonych oraz przy obciążeniach elementami wy- 
kazującymi w pewnej części swej charakterystyki rezystancję ujemną (jak 
np. oświetleniowe lampy jarzeniowe). 

Przebieg obliczeń przy projektowaniu przetwornicy jest zilustrowany 
w następujących przykładach. 


Przykład 10.1. Obliczyć przetwornicę dwutaktową o danych: Ur =80 V, 
PŁ=1W,Ucc=6V, Ur S50 mV. 

1. Wybiera się układ przetwornicy według rys. 10-1, lecz przy zastoso- 
waniu tranzystora krzemowego n-p-n. 

2. Wybiera się materiał magnetyczny typu Ferroxyd-1001, o przenikal- 
ności magnetycznej u = 1000 Gs/Oe. 
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3. Przyjmuje się wstępnie: f = 5 kHz, ty = tę = 0,1 ms, AB =2:103 Gs, 
k=02, x =250 A/em?, 7 = 0,7. Na podstawie założonych parametrów wy- 
licza się wymagany iloczyn powierzchni .okna Q i przekroju rdzenia A; 
według (10-63) 


Pb: kan, 
jt fota 
P r( PELI + 1/ -- 
FEEL SLA Ea 
3 


AB kżaj 
<A 
2 108 1.0,2:1073:2 


Y3 2-10*-0,2- 250 - 0,7 


Takiemu iloczynowi QA odpowiada rdzeń kubkowy M-26/16 o średnicy 
zewnętrznej 26 mm, Q= 0,55 cm, A = 0,96 cm? i równoważnej długości 
drogi magnetycznej I = 3,77 cm. 

4. Oblicza się maksymalne napięcie oraz prąd kolektora, według (10-10) 
i (10-11a): 


t 
UG = vccji+ a. =6(14+1)=12V 
2 


2P t 
I, = (+5) = 2 4 4+1)=0,95 A 
4UCcc tą 0,7 6 


5. Znajduje się indukcyjność, liczbę zwojów uzwojenia pierwotnego oraz 
długość szczeliny powietrznej, według (10-1b), (10-30), (10-31): 


Ur: 
= CC ę m 6.01.1073 — 0,63 mH 
I, 0,95 
Uech „pe. 6-0,1:1073 j 7 
ży = 0 3 TB = — 10% == 31 zwojów == 30 zwojów 
7: ABA 2-102. 0,96 a ! 
I M | 
Gene Pa =128.30 005. BT o poja cm. 
AB 2.1063 16 


Wybiera się rdzeń o nominalnej długości szczeliny 6 = 0,013 cm. 
6. Oblicza się liczbę zwojów uzwojenia wtórnego według (10-9). 
U t, 
Żą = 24 L =. =30- 80 1 
Ucc t 6 
7. Dobiera się wartości optymalne rezystancji dzielnika, zakładając 
wartości Uę = 0, V, ly" 1 MA, Ip = Ip/Bmin = 950/60 xx 15 mA, UB = 0,8 V. 
z zależności (10-22), (10-23): 


400 zwojów 


1) Dane wg katalogu f-my Połfer. 
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8. Wyznacza się liczbę zwojów. uzwojenia WoBACEE? z zależności 
(10-3): 
U, £Ug-TIBR, == 0,84-0,015 + 190 = 3;65 V 
U3 3.65 


Za 5 Zy” - = 30-77 == 18 zwojów 
3 1 Uec 6 J 
9. Wyznacza się WARYMSJĘ napięcie Dsik według (10- 62), przy obcią- 
żeniu nominalnym 
18 
Ugek = UL a OR 
10. Na podstawie obliczonych w p. 4 i p. 9 wielkości wybiera się tran- 
zystor krzemowy n-p-n, np. typu BSXP59 (IC max 71 A, UC max = 70 V 
UBER = 5 V). i 
11. Określa się parametry diody brostowniczej. Wymagane najmniejsze 
napięcie zwrotne 


= 3,6 V 


D 


2 
Up=Upn="== 4-U; == 6- =16 
R= Ucczy TUL - - +80 = 160 V 
Wymagane najmniejsze natężenie impulsów prądu 
źą, 30 
1,,=lI — za (95 0,07 A 
EPO OP zą 400 


' Wybiera się konwencjonalną diodę prostowniczą średniej mocy, np. BYP660- 
-300 R (Up = 300 V, Ipp = 0,6 A). 


12. Wyznacza się 2 filtrującą według (10-27) 
1  _01:107% 


[ep=2| aa LR 2 2295 UP 
e, ja 80 50-107 * 


13. Oblicza się średnice drutów, uwzględniając skuteczne: wartóści prą- 
dów w uzwojeniach i przyjętą gęstość prądu skutecznego: 


EECRBIET 2 KW ARDSEEEĆ. 6881, 2 
NT Tan * j kasy R zW=cna w pz Pe 
VxY3 V x T V3,14. 1,73 250 y2 
= 0,0445 cm = 0,45 mm 


PZ AJET _q4g 30 
deda] 2 jj 7045 „p 7 00123 em==0,12 mm 
zę W ot 400 
e | 
dym ŻE ARS „005 _ 9,0074 cm=0,08 mm 
Van V xV2 V3.14 1, 41 - 250 


Przykład 10.2. Obliczyć przetwornicę o danych: napięcie wyjściowe 300 V, 
moc wyjściowa 24 W, napięcie zasilające 12 V. 

1. Wybiera się układ przetwornicy jednotaktowej z dzielonym uzwo- 
jeniem wtórnym transformatora (rys. 10-7), pracujący z tranzystorami typ 
BUYP52 o danych maksymalnych: IC max = 5 A, UC max = 120 V, UBER max = 
=5V. 

2. Wybiera się rdzeń transformatora z blach permalojowych (45% Ni) 
o grubości 0,1 mm. Przyjmując wstępnie f == 0,8 kHz, B; = 12.kGs, k = 0,22, 
x = 250 A/ecm? i y = 0,8, oblicza się wymagany iloczyn QA ze wzoru (10-62) 


P . s 
QA=—-1_106- 7 =— Bar — = 4,05 cmt 
yż iB;kay | 08-107-12-10*.0.22-250- 0,8 i 
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Wymagany iloczyn QA można uzyskać stosując rdzeń typu M42, o po- 
wierzchni okna Q= 2,7 cm? i powierzchni przekroju rdzenia A = 1,6 cmt. 
3. Oblicza się liczbę zwojów uzwojenia pierwotnego transformatora ze 


= j8 
(12—0,2) 103 = 19 zwojów =*20 zwojów 


wzoru (10-30) 
UCC—UCES_ gs — 
4-0,8 - 103 - 1,6 - 12 - 103 


z = 
4fAB; 
4, Oblicza się liczbę zwojów uzwojenia wtórnego 
510 zwojów 


Up 220 300. 
12—0,2 


Zą = Ży 
Ugc—UcEs 
5. Oblicza się wartości optymalne rezystancji dzielnika przy U, = 0,6 V, 


I, =2,5 mA, Ip = 150 mA (Up = 0,8 V) ze wzorów (10-53) i (10-54): 
ME U -103 : 
R, = _—___— CC e _12+10* 
18) 
21,+Ig - 
Ucc 3 
Uccu, 12-0,6 
R,- VUccUo _ Vi2:06 — 18 Q 
Ig 0,15 
6. Wyznacza się liczbę zwojów uzwojenia wzbudzającego 
=6 zwojów 


aRi. 4:30 RY z 


7. Wybiera się diody prostownicze. Maksymalne napięcie zwrotne na 


diodach 
UpR=2U, =2-300 V =600 V 
Prąd maksymalny. w kierunku przewodzenia 
24 W 
Ipp= I, = — 80 mA 
FPP LO 300V 
Na podstawie tych danych może być wybrana dioda prostownicza BYP660- 


-700 R (UR =700 V, Irp = 0,6 A). 
8. Oblicza się średnice drutów nawojowych ze skutecznych wartości 


prądów i przyjętej gęstości prądu: 
Pbowiecc2E 2 


U cc 
= 0,094 cm = 0,94 mm 


— 
Ej M = 1a2]/ 25__ 
1,41-250 


dy = —2.. 
Va PZJ 
=. pa 
dą =d,1/ Ź- =0,941/ "w = 0,0185 cm = 0,185 mm 
=: 
d; =1,129/ -— B— =1127/ —0B5_ —0,023 cm = 0,23 mm 
ży V qar.250 
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Przykład 10.3. Obliczyć przetwornicę pracującą w układzie ż dodatkowym 
transformatorem (rys. 10-19), o danych jak w przykładzie 10.2. 

1. Dla skrócenia obliczeń przyjmuje się parametry transformatora obli- 
czone w poprzednim przykładzie, a dla zmniejszenia wartości Bmax 0 25% 
(w celu uniknięcia nasycenia) przyjmuje się częstotliwość generacji 1 kHz. 

2. Dla tych samych wartości rezystancji R, i R. oblicza się napięcie 
wymagane z każdego uzwojenia bazy oraz moc przenoszoną przez dodatko- 
wy transformator: : 


Ug-+IBR, = 0,8+0,15* 10,5 = 2,4 V 
P, = (Ug+IgR,)Ip = 2,4-0,15 = 0,36 W 


3. Na rdzeń dodatkowego transformatora wybiera się permaloj C (78% 
Ni, Bs =9 KGs, umax = 90-103) i wyznacza wartość AQ ze wzoru (10-62), 
przy k = 0,15, x = 250 A/cme, 7 = 0,6 

P,-103 o -.108 

QA=C--PL- 1+y2 0,36 * 10 z 

7 ABkaj 4 0,6 *:9-103.0,15 - 250 + 10% 
Wybiera się rdzeń z blach M20 (bez szczeliny) o grubości pakietu 0,75 cm 
(A = 0,35 cmż, Q = 0,25 cm, l = 5 cm). 

4. Ustalą się, że na uzwojeniu pierwotnym dodatkowym transformatora 
odłoży się wartość napięcia równa połowie napięcia pobieranego między 
;jkolektorami; założenie to umożliwia obliczenie liczby zwojów uzwojenia 
'pierwotnego; ze wzoru (10-49) 


_Ucc—Uces 19 = __(12—0.2710% _ _ 
43B;Ą 4-103.9 -103.0,35 
5. Oblicza się przekładnię transformatora 


0,106 cm* 
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2, _ Ucc—Uces _ 12—02 


= 4,9 
4 UgB+IgR, 2,4 
6. Wyznacza się rezystancję R 
Ucc=U iz 
R= -CCZ-CES _ 12 ca — 380 Q 
ż2 WE. 
Ig 0,15 4,8 
1 


"7. Przeprowadza się obliczenia sprawdzające prądu magnesującego, 
przy którym transformator ulega nasyceniu. Prąd ten powinien być kilka- 


krotnie mniejszy od prądu Ig ŹŹ = 30 mA płynącego przez uzwojenie pier- 


24 
wotne 
Be 9-108. 
H,l *103 
ly = ms mk 90-10 43 mAĆ30 mA 
OAnz, 1,262, 1,26. 92 


10.5. Przykłady realizacji przetwornic 


Przedstawione poniżej układy stosowane w praktyce pochodzą z różnych 
dziedzin zastosowań przetwornice tranzystorowych. Mają one na celu przed- 
stawienie typowych modyfikacji układów podstawowych oraz przedstawie- 
nie pewnych dodatkowych obwodów usprawniających. 
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Na rysunku 10-26 przedstawiono przetwornicę przeznaczoną do łado- 
wania pojemności fotograficznej lampy błyskowej. Wykorzystano tu dobre 
właściwości przetwornicy dwutaktowej przy pracy w stanie bliskim zwar- 
cia; stan taki występuje w tym układzie na początku ładowania kondensa- 
tora o pojemności 500 uF. Po załączeniu napięcia zasilającego tranzystor T; 
nie przewodzi lub przewodzi słabo, natomiast silnie przewodzi tranzystor T;, 
dzięki czemu przekaźnik A zwiera styki, zaś napięcie zasilające zostaje do- 
prowadzone do układu właściwej przetwornicy z tranzystorem T>. 


SSE V150 C60 


TF80/30 


2372500 | zle 
6065, |F 500 uF 500/550 V 


Rys. 10-26. Przetwornica do ładowania pojemności fotograficznej lampy błyskowej [28] 


Przetwornica zaczyna generować i ładuje impulsami prądu pojemność 
magazynującą, przy czym w miarę wzrostu napięcia wyjściowego częstotli- 
wość generacji rośnie. Przekroczenie pewnej wartości napięcia wyjściowe- 
go, ustalonej za pomocą potencjometru P, jest sygnalizowane zapaleniem 
się neonówki N, co jednocześnie wprowadza tranzystor Tę w stan silnego 
przewodzenia. Powoduje to następnie zmniejszenie prądu tranzystora 73 
i przerwanie generacji wskutek rozwarcia styków a. Stan taki trwa aż do 
chwili zgaśnięcia neonówki N, po czym układ pomocniczy samoczynnie 
załącza przetwornicę w celu uzupełnienia napięcia na pojemności wyjścio- 
wej. Całkowity czas ładowania pojemności nie przekracza 8 s. Zastosowanie 
termistora w obwodzie kolektora tranzystora T; zapewnia prawidłową pracę 
układu aż do temp. 50?C. Rdzeń transformatora stanowią blachy krzemowe 
M42/0,35 o grubości pakietu 1,5 cm [28]. | 

Przetwornicę dużej mocy zasilaną ze źródła dużego napięcia. przedsta- 
wiono na rys. 10-27, Przetwornicą pracuje w układzie mostkowym, dodatko- 
wo zastosowano szeregowe łączenie tranzystorów ze względu na wyjątkowo 
duże napięcie zasilające. Wzbudzenie drgań jest ułatwione przez impuls 
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-10V 


TF80/80 ACZI TF80/80 
EC AD SJ 


TF80/80 
0,05 uf < ©) IE 
$=03 = 804 lo 
Dai — 
ars 250 uf 
5 50 u 
ŻY TIS 
KG) IR 
TF80/80 
Gi 
d 5 3 
pz 0+- 


Rys. 10-27. Przetwornica na moc wyjściową 220 W, w układzie mostkowym, z sżere- 
gowym łączeniem tranzystorów [29] 


—28Y 


Rys. 10-28. Układ do zasilania lamp ja- 
rzeniowych (2x40 W) [30] 


765 


prądu, jaki w pierwszej chwili po włączeniu zasilania przepływa przez uzwo- 
jenie z; i pojemność 0,05 uF. Pojemność ta zostaje następnie z pewnym 
opóźnieniem odłączona przez przekaźnik A. Zastosowanie dzielników z re- 
zystorami 8 kQ ma na celu wyrównanie napięć na tranzystorach w chwili 
ich zatkania. Przetwornica służy do zamiany napięcia stałego 110 V na 
napięcie zmienne 220 V o częstotliwości 50 Hz. Przy znamionowej mocy 
wyjściowej 220 W sprawność przetwornicy wynosi 850/o. Zastosowano tu 
rdzeń z blach krzemowych typu E! 130/0,35 [29]. 

Na rysunku 10-28 przedstawiono przetwornicę służącą do zasilania dwu 
lamp oświetleniowych (2X40 W) typu jarzeniowego. Na pracę układu duży 
wpływ wywierają reaktancje oraz rezystancja ujemna obciążenia, które 
powodują znaczne odkształcenia przebiegów napięcia i prądu. Szeregowo 
z każdą lampą włączono indukcyjność i pojemność jako obciążenia sepa- 
rujące. Zastosowanie sprzężeń pojemnościowych z bazami tranzystorów 
umożliwiło usunięcie zjawiska nasycenia się transformatora oraz znaczne 
zmniejszenie przepięć na kolektorach. Uzwojenia 24, 25, 2, stanowią uzwo- 
jenia podgrzewania katod, uzwojenie zę dostarcza napięcia ułatwiającego 
zapłon lamp. Moc pobierana przez przetwornicę jest taka sama jak moc 
pobierana przez zwykły układ oświetleniowy z tymi samymi lampami. 
Częstotliwość generacji wynosi około 5 kHz. Rdzeń transformatora składa 
się z dwu kształtek typu E (Ferroxcube FX 1819), rdzeń dławika stanowią 
kształtki Ei I (Ferroxcube FX 1007 i FX 1107) [30]. 

Na rysunku 10-29 przedstawiono rozbudowany układ zasilacza na na- 
pięcie wyjściowe w zakresie 300... 2000 V, z regulacją w siedmiu zakresach 
za pomocą przełącznika S, (regulacja skokowa) i potencjometru P, (regula- 
cja płynna). Przetwornica jednotaktowa pracuje bez nasycenia transforma- 
tora głównego z rdzeniem typu M42, dzięki zastosowaniu dodatkowego 
transformatora z rdzeniem permalojowym typu M20. Częstotliwość gene- 
racji przetwornicy wynosi 1 kHz. Układ może być zasilany bądź z sieci 
220 V/50 Hz (przez transformator z rdzeniem El 75), bądź z baterii akumu- 
latorów 12 V, przez stabilizator napięcia w układzie wtórnika emiterowego. 
Napięcie sterujące stabilizator jest pobierane z dodatkowego uzwojenia 
transformatora. 

Przy maksymalnym prądzie wyjściowym ok. 1 mA zmiany napięcia za- 
silającego są dopuszczalne w granicach +5%0... —10% przy zasilaniu siecio- 
wym i w zakresie 11,5...12,5 V przy zasilaniu bateryjnym; wywołują one 
zmiany napięcia wyjściowego nie większe niż +0,5%%. Sprawność całkowita 
układu wynosi około 30%. Możliwe jest uziemienie dowolnego z obu zacisków 
wyjściowych układu. 

Przetwornice tranzystorowe są wykorzystywane szeroko w urządze- 
niach zapłonowych typu kondensatorowo-tyrystorowego, używanych w sil- 
nikach spalinowych trakcyjnych. Wytworzenie iskry zapalającej mieszankę 
wybuchową następuje w takich urządzeniach pod wpływem rozładowania 
kondensatora o stosunkowo dużej pojemności i dużym napięciu początko- 
wym, przez uzwojenie pierwotne cewki indukcyjnej wysokiego napięcia. 
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Rys. 10-29. Stabilizowany zasilacz wysokiego napięcia (300... 2000 V) z siedmiozakresową regulacją 
napięcia o zasilaniu sieciowo-bateryjnym 


Elementem kluczującym jest tyrystor, włączany impulsem powstającym 
w chwili rozwarcia styków przerywacza, Funkcja przetwornicy polega na 
szybkim naładowaniu kondensatora, o typowej pojemności 1..2 LF, do 
napięcia ok. 350 ... 400 V, w czasie przerwy między iskrami. 

Podczas wyładowania iskrowego kondensator rozładowuje się prawie 
całkowicie. Stąd wynikają stosunkowo ostre wymagania co do mocy i rezy- 
stancji wyjściowej przetwornicy, która powinna być zdolna naładować kon- 
densator do maksymalnego napięcia w czasie równym najkrótszej przerwie 
między kolejnymi iskrami (rzędu 3... 5 ms). 

W rozwiązaniach konwencjonalnych urządzeń zapłonowych kondensa- 
torowo-tyrystorowych stosuje się na ogół przetwornice przeciwsobne jedno- 
taktowe, odznaczające się małą rezystancją wyjściową w normalnych wa- 
runkach pracy. Jednak układy jednotaktowe źle pracują w warunkach 
obciążenia bliskiego stanu zwarcia, jakie występują na wyjściu po każdo- 
razowym rozładowaniu pojemności. Dlatego, aby ułatwić start drgań i szyb- 
"kie naładowanie pojemności, w przetwornicach jednotaktowych urządzeń 
zapłonowych stosuje się zwiększoną liczbę zwojów uzwojenia wzbudzają- 
cego. Pomimo to, wykorzystanie przetwornie jednotaktowych jako zasila- 
czy urządzeń zapłonowych nie wydaje się być rozwiązaniem optymalnym. 

Obecnie. do urządzeń zapłonowych jest wprowadzana specjalna odmiana 
przetwornic dwutaktowych. Układy te, jak wiadomo, dobrze pracują w wa- . 
runkach obciążenia bliskich zwarciu, ich wadą jest natomiast znaczna za- 
leżność napięcia wyjściowego od obciążenia. Funkcjonalność tej odmiany 
przetwornic dwutaktowych w zastosowaniu do układów zapłonowych polega 
na tym, że pobieranie energii z niskonapięciowego źródła zasilającego (ba- 
teria akumulatorów) i oddawanie jej do obciążenia pojemnościowego odby- 
wa się w pojedynczym cyklu, następującym każdorazowo po rozwarciu sty- 
ków .przerywacza. Układ, mający charakter układu monostabilnego, odzna- 
cza się dużą sprawnością energetyczną. Zwykle w układzie tym stosuje się 
stabilizację napięcia wyjściowego od zmian. napięcia zasilającego, przez 
uzależnienie długości trwania taktu wejściowego, w czasie którego gromadzi 
się energię magnetyczną, od wartości napięcia zasilającego. 
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Rys. 10-30. Przetwornica dwutaktowa monostabilna, zasada działania 


Zasadę działania takich przetwornic ilustruje rys. 10-30. Zamknięcie 
klucza K powoduje wzrost prądu ż w uzwojeniu pierwotnym transforma- 
tora Tr, do pewnej ustalonej wartości prądu Ip, przy której klucz wyłącza 
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się. Po wyłączeniu klucza K energia magnetyczna zmagazynowana w induk- 
cyjności uzwojenia pierwotnego powoduje przepływ prądu przez uzwojenie 
wtórne i diodę D, czego skutkiem jest naładowanie pojemności C do pewnej 
wartości napięcia Uc. Zakładając wymianę energii bezstratną, z równości 


energii 
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przy zmianach napięcia Ucc można utrzymać stałą wartość napięcia wyj- 
ściowego Uc zmieniając odwrotnie proporcjonalnie długość taktu wejścio- 
wego t;. W tym celu są stosowane specjalne układy kluczy, o czasie załą- 
czenia zmieniającym się odwrotnie proporcjonalnie do wartości napięcia za- 
silającego Ucc, bądź też klucze wyłączające się samoczynnie w chwili, gdy 
prąd wejściowy osiągnie wartość Ip. 

Na rysunku 10-31 przedstawiono schemat urządzenia zapłonowego [39, 
40], w którym energia jest magazynowaną w pojemności C;. Pojemność ta 
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Rys. IGE, Schemat urządzenią zapłonowego tyrystorowego z przetwornicą dwutak- 
tową monostabilną i kluczem wyłączającym prądowym 
'Transiormator: z, = 82, d, ==] mm; zę = 980, dy = _ (0,2 mm; zy = 130, dz = 0,2 mm; 
rdzeń permalojowy: A = 2,9 cm, 6 = 0,5 mm 
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rozładowuje się przez uzwojenie pierwotne cewki zapłonowej i tyrystor T 
w Chwili włączenia tyrystora napięciem z uzwojenia zą. Napięcie to powstaje 
wskutek rozwarcia styków przerywacza, powodującego załączenie całego 
napięcia zasilającego UCC na uzwojenie pierwotne z, transformatora, przez 
przewodzący w nasyceniu klucz złożony z tranzystorów Tys, Ty. Tranzystory 
T;, T, pracują w połączeniu „paradoksalnym”, sterowanym z tranzystora T;, 
który w początkowej chwili silnie przewodzi. W czasie narastania prądu 
w uzwojeniu pierwotnym tranzystor T; jest zatkany. Narastanie prądu jest 
kontrolowane przez spadek napięcia na małej rezystancji Ry, Gdy prąd wej- 
ściowy wzrośnie do ustalonej wartości, następuje włączenie tranzystora T; 
i regeneracyjne wyłączenie tranzystora T», a następnie wyłączenie klucza 
T;, Ty. Zapoczątkowuje to proces ładowania pojemności C;. Czas trwania 
tego procesu jest równy jednej czwartej okresu swobodnych drgań obwodu 
Ly, C;. 

Przebiegi napięcia up na przerywaczu, napięcia uc na pojemności C; i UK 
na kluczu Tj, Tą oraz przebieg prądu wejściowego przedstawiono na rys. 
10-32, 


Rys. 10-32. Przebiegi w przetwornicy zamie- 
szczonej na schemacie z rys. 10-31 


Schemat podobnie działającego urządzenia zapłonowego [41] przedsta- 
wiono na rys. 10-33. Do sterowania układu klucza złożonego z tranzystorów 
Ty, Tę zastosowano układ monostabilny z tranzystorami Ty, Tz oraz stopień 
wtórnikowy T,. Długość impulsu wytwarzanego w układzie monostabilnym 
określa czas załączania klucza. Długość impulsu jest odwrotnie proporcjo- 
nalna do zmian napięcia zasilającego. Zależność taką uzyskano dzięki temu, 
że rozładowanie pojemności C; określającej długość impulsu zachodzi przez 
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Rys. 10-33. Schemat urządzenia zapłonowego tyrystorowego z przetwornicą dwutaktową mo- 
nostabilną i kluczem wyłączającym sterowanym zmianą napięcia zasilającego 
Transtormator: 2,7 42, dy * 15 mm przy 6 V; 245 60, dy == 1,12 mm przy 12 V; Żą == 360, d, = 


= 0,2 mm; Zą = 100, dz = 0,2 mm; rdzeń! EI78, 6 = 1,5 mm 


źródło prądowe z tranzystorem Ta, o wydajności uzależnionej od napięcia 
zasilającego, oraz dzięki zastosowaniu diody Zenera D; stabilizującej napię- 
cie kolektora tranzystora Ty. 
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SB 


28] e Rys. 10-34, Charakterystyka napięciowa układu 
AE. | Jee | przetwornicy zamieszczonej na schemacie z rys. 
0 2 4 6 8 0 12 14v%6 10-33 


Napięcie wyjściowe Uc na kondensatorze magazynującym jest w obu 
układach stałe, w szerokim zakresie zmian napięcia zasilającego (rys. 10-34). 
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11.1. Układy z diodami tunelowymi 


11.1.1. Układy bistabilne 


11.1.1.1. Układy jednodiodowe. Układ przełączania diody tunelowej przed- 
stawiony na rys. 1-72a jest jednocześnie najprostszym układem bistabilnym. 
W praktyce do układu tego wprowadza się pewną indukcyjność Ł (rys. 11-la) 
szeregowo z rezystancją R i źródłem zasilającym. Zastosowanie tej induk- 
cyjności ma na celu zwiększenie impedancji obwodu zewnętrznego w czasie 
szybkich przebiegów, tj. upodobnienie przełączania do najbardziej korzystne- 
go przełączania prądowego. W układzie bez indukcyjności szybkość zmian 
napięcia na diodzie w czasie przerzutu jest znacznie mniejsza od maksy- 
malnie możliwej, gdyż rezystancja R jest zwykle mała. Wartość tej rezy- 
stancji wybiera się taką, aby punkty spoczynkowe A i B (rys. 11-1b) leżały 
możliwie blisko szczytu i doliny charakterystyki diody, ze względu na czu- 
łość wyzwalania. Wynikająca z takiego określenia punktów A i B rezystan- 
cja R jest zbliżona do wartości 


Re | (11-1) 


Zastosowanie indukcyjności w obwodzie zasilania powoduje stabilizację 
prądu w obwodzie zewnętrznym w czasie szybkich przerzutów, przez co 


Rys. 11-1. Układ bistabilny z diodą tunelową: a) układ podstawowy; b) charaktery- 
styka 
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proces przełączania upodabnia się do opisanego w p. 1.5.2.2 przełączania 
prądowego. Obieg chwilowego punktu pracy układu w czasie pełnego cykłt. 
przełączania przedstawiono linią przerywaną na charakterystyce diody — 
na rys. 1l-ib, Doprowadzenie dodatniego impulsu wyzwalającego prze-- 
suwa punkt pracy diody z punktu A poza szczyt charakterystyki, po czym 
zachodzi szybki przerzut do punktu C na gałęzi dyfuzyjnej charakterystyki 
diody, praktycznie po linii stałego prądu, jeżeli indukcyjność L jest dosta- 
tecznie duża. Po szybkim przerzucie następuje bierny proces ustalania się 
spoczynkowego punktu pracy w punkcie B, Linearyzując gałąź dyfuzyjną 
charakterystyki diody można proces bierny opisać za pomocą stałej cza- 
sowej 


L L 
ROENEŻ r POREEN < ć ej 
R+R; R Ge 
przy czym. Rp — średnia rezystancja przyrostowa gałęzi dyfuzyjnej cha- 


rakterystyki. 

Przerzut powrotny wymaga doprowadzenia impulsu wyzwalającego 
ujemnego, przesuwającego punkt pracy diody z punktu B poniżej doliny 
charakterystyki diody. Następuje szybki przerzut do punktu D oraz bierny 
proces ustalania się spoczynkowego punktu pracy w punkcie A na gałęzi 
tunelowej charakterystyki diody. Proces bierny jest w tym przypadku bar- 
dzo wolny, gdyż średnia rezystancja Rr wyrażająca nachylenie wznoszą- 
cego się odcinka gałęzi tunelowej charakterystyki jest bardzo mała, czemu 
odpowiada duża wartość stałej czasowej 


R+Ryr R UTB 

Szeregowa indukcyjność, przyczyniając się do zwiększenia szybkości na- 
rastania napięcia na diodzie i zwiększając amplitudę zmian dynamicznych 
napięcia w stosunku do różnicy napięć spoczynkowych, powoduje jedno- 
cześnie pewne ograniczenie maksymalnej częstotliwości przełączania fp max, 
na skutek występowania procesów biernych. Aby ograniczenie to nie było 
zbyt duże, wartość indukcyjności wybiera się w drodze kompromisu; orien- 
tacyjnie można ją obliczyć z warunku j 


m 22 1 2317, (11-4) 


Szczególnie długi proces ustalania się prądu diody na gałęzi tunelowej 
charakterystyki można znacznie skrócić przez zastosowanie elementu nie- 
liniowego w obwodzie zasilania, zamiast rezystora R. Elementem takim może 
być rezystor tunelowy [15], dioda wsteczna lub nawet dioda konwencjonalna 
albo tranzystor pracujący w obszarze granicznym nasycenia [28]. Elemen- 
ty nieliniowe mogą być włączone szeregowo przy zasilaniu napięciowym 
lub równolegle przy zasilaniu prądowym (rys. 1l-2a, b). O sposobie zasilania 
może decydować charakterystyka elementu; często są stosowane dodatkowe 
napięcia polaryzujące ułatwiające właściwe rozmieszczenie tej charaktery - 
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styki względem charakterystyki diody tunelowej. Istotny jest taki kształt 
i takie położenie charakterystyki, aby gałęzi tunelowej charakterystyki od- 
powiadała możliwie duża rezystancja obwodu zasilania, przy zachowaniu 
wybranych spoczynkowych punktów A i B. Typowy kształt charakterystyki 
roboczej statycznej układów z nieliniową rezystancją przedstawiono na rys. 
1l-2c. Skrócenie czasu ustalania się prądu następuje wskutek zmniejszenia 
się stałej czasowej obwodu z indukcyjnością, spowodowane wzrostem rezy- 
stancji tego obwodu. 
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Rys. 11-2. Zastosowanie rezystancji nieliniowej w obwodzie zasilania: a) układ sze- 
regowy; b) układ równoległy; c) charakterystyka nieliniowego obciążenia przyczy- 
niającą się do skrócenia czasu martwego układu 


Układy z elementami nieliniowymi w obwodzie zasilania pracują rów- 
nież czasami bez indukcyjności, gdyż wypukły kształt charakterystyki ro- 
boczej, a ściślej biorąc jej położenie ponad charakterystyką roboczą ele- 
mentu liniowego, powoduje, że warunki regeneracji w układzie są dobre. 

Do wyzwalania układów jednodiodowych ciągiem impulsów o jednym 
znaku opracowano szereg obwodów pomocniczych [14 do 19], zawierających 
diody kierunkowe oraz tranzystory, a niekiedy również -—- transformatory. 
Najszybsze są układy wyzwalania zawierające tylko szybkie diody, np. dio- 
dy wsteczne; podstawowy układ tego typu, zwany układem Uzunoglu, przed- 
stawiono na rys. 1l-3a. Jeżeli dioda tunelowa jest wyłączona (punkt pracy A 
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Rys. 11-3. Wyzwalanie impulsami o jednej polaryzacji: a) układ Uzunoglu z jedną 
diodą kierunkową; b) układ z dwiema diodami kierunkowymi; c) punkty pracy na 
charakterystyce diod wstecznych 
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na charakterystyce z rys. 11-1b), to dioda kierunkowa D również jeszcze nie 
przewodzi zdecydowanie i impuls wejściowy jest kierowany do diody tune- 
lowej przez rezystancję R, powodując jej włączenie, Przy włączonej diodzie 
tunelowej zaczyna przewodzić również dioda kierunkową i następny impuls 
jest już kierowany przez diodę kierunkową, powodując wyłączenie diody 
tunelowej. 

Na rysunku 11-3b przedstawiono układ z dwiema diodami kierunkowy- 
mi D,, Ds, Mogą to być diody wsteczne lub nawet diody konwencjonalne [17, 
20]. Gdy napięcie na diodzie tunelowej jest małe, diody kierunkowe znajdu- 
ją się w stanie Q (rys. 11-3c). Dodatni impuls wejściowy przechodzi przez 
diodę D,; i włącza diodę tunelową. Ponieważ napięcie na diodzie tunelowej 
zwiększa się, punkty pracy diod kierunkowych przesuwają się do punktu P 
(rys. 11-3c), Następny dodatni impuls wejściowy przechodzi przez diodę Da 
i wyłącza diodę tunelową. W ten sposób cykl przełączania zostaje zamknięty. 

Maksymalne częstotliwości przełączania jednodiodowych układów bi- 
stabilnych sięgają obecnie 200...500 MHz, co jest jednak uzależnione od wie- 
lu czynników, a przede wszystkim wymaga stosowania diod tunelowych 
o dużym stosunku Ip/C, (ok. 3..10 mA/pF). Stosowane są zarówno diody 
germanowe jak i diody z arsenku galu. Bardzo duże znaczenie ma kształto- 
wanie optymalnych impulsów wyzwalających, łączenie kaskadowe układów 
i dołączanie obciążenia. Zagadnienia te są często rozwiązywane przy stoso- 
waniu dodatkowych układów diodowo-tranzystorowych, które jednak z re- 
guły powodują zmniejszenie maksymalnej częstotliwości przełączania. 


11.1.1.2. Układy dwudiodowe. Układy bistabilne jednodiodowe mają wiele 
cech ujemnych, takich jak: konieczność starannego doboru punktu pracy 
i parametrów elementów, trudności przy realizacji wyzwalania impulsami 
o jednym znaku, niejednakowe czasy przerzutu przy włączaniu i wyłączaniu 
itp. Tych cech ujemnych w znacznej mierze są pozbawione układy dwudio- 
dowe, dla których wyzwalanie impulsami o jednym znaku może być zreali- 
zowane bez konieczności stosowania dodatkowych diod, przy czym jest 
możliwe oddzielenie wejścia i wyjścia, a w niektórych układach również 
uzyskanie dwóch impulsów wyjściowych o przeciwnych fazach na dwóch 
oddzielnych wyjściach. 

Typowym układem dwudiodowym, który znalazł szerokie zastosowanie 
ze względu na doskonałe właściwości, jest tzw. układ Chowa [21, 1, 22] 
(rys. 11-4a). Zawiera on dwie diody tunelowe zasilane w układzie mostko- 
wym tak, że zawsze punkt pracy jednej z nich znajduje się w pobliżu szczy- 
tu charakterystyki, a punkt pracy drugiej z nich — na części dyfuzyjnej 
charakterystyki (punkty A i B na rys. 11-1b). Ponieważ prądy diod nie są 
równe, przez element indukcyjny pamięci L przepływa w stanie spoczynku 
prąd wyrównawczy. Zamiast rezystora R, może być zastosowana wyłącznie 
cewka L;, co umożliwia zredukowanie napięcia zasilającego, jednak w tym 
przypadku powinno być ono staranniej dobrane i dokładniej stabilizowane. 

Układ ten jest zwykle wyzwalany ciągiem impulsów dodatnich (rys. 
11-4b), w zasadzie jednak może być również wyzwalany impulsami ujem- 
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Rys. 11-4 Dwudiodowy układ bistabilny Chowa: a) układ zasadniczy; b) charaktery- 
styka 


nymi. Ten drugi rodzaj wyzwalania jest rozpatrywany w pracy [22], w któ- 
rej twierdzi się, że jest to rodzaj wyzwalania korzystniejszy przy łączeniu 
kaskadowym takich układów. 

Działanie układu można rozpatrzyć przyjmując, że każda z diod razem 
z równolegle dołączoną rezystancją R może być reprezentowana za pomocą 
charakterystyki statycznej typu przedstawionego na rys. 1-79b. Wzajemne 
rozmieszczenie charakterystyk zastępczych żą,(u), igę(u) przedstawiono na 
rys. 11-5a. (dla R; = 0). Możliwe są dwa stany stabilne oznaczone punktami 
A, B. Wykres jest sporządzony dla diody D;, przy czym analogiczny wykres 
może być wykonany dla diody D,. 


dk 


Rys. 11-5. Charakterystyki układu bistabilnego Chowa 


Przyjmijmy, że dioda D; jest w stanie niskonapięciowym, a dioda D; 
jest w stanie wysokonapięciowym. Oznacza to, że nadmiar prądu pierwszej 
diody ponad wartość prądu drugiej diody odpływa przez indukcyjność L : 
do rezystancji R. Wartość prądu w indukcyjności, wynosząca Iy = Ip; —1 pg, 
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jest oczywiście nie większa od różnicy Ip—1,. Doprowadzenie dodatniego im- 
pulsu wyzwalającego przyczynia się do rozsunięcia charakterystyk diod 
i powoduje przerzut (rys. 11-5b). Dla chwili przerzutu można przyjąć, że 
indukcyjność L jest taka duża, że prąd płynący przez nią nie zmienią się. 
Dla szybkiego procesu przerzutu należy więc przyjąć, że impuls wejściowy 
rozsuwa nie charakterystyki zastępcze, lecz charakterystyki rzeczywiste diod, 
gdyż rezystancje R są w czasie przerzutu separowane przez indukcyjność. 
Na rys. 11-5b zaznaczono linią przerywaną skrajne położenie charakterystyki 
diody D, i punkt styczności A”, od którego rozpoczyna się przerzut, kończą- 
cy się w punkcie B”. Uwzględniono przy tym dynamiczne przesunięcie pio- 
nowe charakterystyk o stałą wartość prądu Iy, t.j. przesunięcie punktu B' 
do punktu A. 

Bezpośrednio po przerzucie prąd w indukcyjności zmniejszą się, prze- 
chodzi przez zero i zmienia wartość na przeciwną, czemu odpowiada powol- 
ne przesunięcie się punktu pracy od punktu B” do punktu A. 

Powrotne przełączenie wygląda identycznie, 

Stan statyczny układu opisują równania (przy Ry zł: 0): 


: U 
U4+Up+ (1 5) Ry= (11-5) 
UB 
lut =lęt=g_ (11-6) 


Zakładając punkty pracy, tj.: UA, UB, IĄ, IB, można wyznaczyć wartości R, 
R;, U. Z równania (11-6) otrzymuje się 


Up—U4 
Tą=IB 


R = (11-7) 
Określenie wartości R, i U nie jest jednoznaczne. Istniejący tu dodatkowy 
stopień swobody można wykorzystać do takiego ustalenią wartości R, i U, 
przy których niemożliwe byłoby jednoczesne ustalenie się punktów pracy 
obu diod na gałęzi tunelowej lub na gałęzi dyfuzyjnej charakterystyki. 
W tym celu powinny być spełnione dwą warunki ograniczające wartości 
napięcia U od dołu i od góry: 


Bok 
U > Uin = 2U,+ (1, + -p-| R, (11-8) 


max M 


U 
U<U,,, = 2ŻU,t- (1.+ z) R, (11-9) 


Wykres wartości Umin i Umax w funkcji rezystancji Ry oraz wykres 
równania (11-5) przedstawiono na rys. 11-6, Dopuszczalny zakres wartości 
U i R, odpowiada prostej pogrubionej. Na podstawie takich wykresów można 
wybrać odpowiednie wartości U i Ry, rozwiązanie znajduje się jednak tylko 
wówcząs, gdy jest spełniony warunek 


2U, XU4+UB <2U, (11-10) 
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Rys. 11-6. Wyznaczenie graficzne zakresu 


4 
3 dopuszczalnych napięć i rezystancji R, dla 
e i układu Chowa 
L=" 
2U, 
Ua*U$ i 
Dopuszczalny | 


zakres napięcia U 


2Up ) Io4 
————aI RZ vs 
Dopuszczalny 1 
zakres rezystancji Ry 


Rozwiązanie może być również przeprowadzone analitycznie; zakres 
dopuszczalnych wartości R; może być określony jako 


, 


O<R, < min | h (11-11) 

(R; 
Górną granicę rezystancji R, stanowi mniejsza z dwóch rezystancji R, i Ry” 
określonych zależnościami: 


_ 2U,-(U,+Up) 


p. t 11-12 

1 Ug-U, i 
Ig=l,+ — 5 

gia A ADDYCZJAL A (11-13) 
U,—Uy 
10— 14 BA. 


Z reguły mniejszą wartość stanowi rezystancja R;. 

Po określeniu wartości R w granicach warunku (11-11) wartość napię- 
cia U może być wyznaczona na podstawie (11-5). Można jednak przy pro- 
jektowaniu układu postępować odwrotnie, wyznaczając wartości U i U” 
odpowiadające wartościom R; i Ry' (rys. 11-6) i przyjmując napięcie U 
w granicach warunku 


u 
U,+UBZUSMiN Ę (11-14) 
przy czym: 
U4 U 
U, (rt -ą') = (toz) aru 
WOSwocać RE SĘ 22. (11-15) 
U, 
I4+ — alu A -) 
ZU, z b +28 ES: 
U”: (11-16) 


przy czym zwykle U'< U”, Po ustaleniu U rezystancję Ry można wyznaczyć 
na podstawie (11-5). 
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Jeżeli z jakiegoś względu konieczne jest przyjęcie Ry=0 (tj. U= 
= U4+UB), to zamiast rezystancji R, należy włączyć pewną indukcyjność 
L,, w celu uniknięcia zwierania sygnału wyzwalania. 

Wartość indukcyjności L jest dobierana tak, aby stała czasowa obwodu 


8 żę danzazyć ..( R U A 
składającego się z tej indukcyjności i rezystancji ona) była znacznie 
p 
większa od czasu przerzutu i znacznie mniejsza od najkrótszego okresu 
przełączania; w przybliżeniu 


RE — 8 5 2.6 4) ta (11-17) 


Układy tego typu cechuje stosunkowo duża niewrażliwość na zmiany 
napięcia zasilającego. 

Projektowanie układu Chowa sprowadza się do ustalenia punktów pracy 
oraz wartości R, R,, U, L. Punkty pracy dobiera się zwykle według nastę- 
pujących doświadczalnych zależności: 


U,—U 422 (0,15... 0,85)U,, (11-18) 
URU, (6... 10) (U, —U 4) (11-19) 


Niżej podano przykład orientacyjnego wyznaczania tych wartości przy za- 
danych wartościach czasu przełączania i okresu powtarzania oraz przy za- 
danym typie diody. 


Przykład 11.1. Dla diody z arsenku galu o charakterystyce przedstawionej 
na rys. 1-66b wyznaczyć wartości: R, Ry, U i L przyjmując punkty pracy: 
U4= 100 mV, Up = 740 mV, IĄą = 4,75 mA, Ig = (0,5 mA, Czas przełączania 
tnxż0,5 ns, czas powtarzania £p = 10 ns, Up + 125 mV, Uvy = 530 mV, Ip= 
== 5 mA, ly = 0,2 mA. 

1. Oblicza się według (11-7) wartość R 


UA—U = 
B A_ 140— 100 150 Q 
lą-—Ig 4,75—0,5 
2. Oblicza się wartość prądu zasilającego I 
U 
I=—A Hy a-100_ 4,75 = 5,4 mA 


R 4 150 
3. Wyznacza się wartości R; i R;' z (11-12)i (11-13): 


| Ry =_Wv_WątUB) ____ 1060-80 ___ jgpQq 
; z 
py UBSUv | 05-024 740-580 
BO" *v R 150 
R/ = _UATUB—3U5p 840—250 roo a 
1 
U„—U 125-100 
—I, + PA 5—4,75 + EZ. 
D=la R 150 


Wybiera się wartość R, = 120 Q. 
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4. Oblicza się napięcie zasilające U na podstawie (11-5) 
U =U,4+Ug+IR, = 840+-5,4 «120 = 1490 mV 


5. Oblicza się wartość indukcyjności L spełniającej warunek (11-17) 


UN z. EEEE Em 
L= (3 $ =.) Vit, = (7 s 26.) 05-10-10: 10% = 0,22 nH 
p 


Przy l =0,22 WH stała czasowa wyrażona zależnością (11-17) jest 4,4 raza 
większa od czasu przerzutu i tyleż razy mniejsza od najmniejszego okresu 
przełączania tp. 


Rys. 11-7. Przykład realizacji układu dwu- 
diodowego 


Przykład rozwiązania układu Chowa przedstawiono na rys. 11-7, Przy : 
ujemnych impulsach wyzwalających o amplitudzie 0,6...0,9 V i czasie trwa- 
nia ok. 2 ns maksymalna częstotliwość powtarzania sięga 300 MHz, Dopu-. 
szczalne zmiany napięcia zasilającego przy częstotliwości 200 MHz wynoszą ' 
+10%/. Zastosowano diody tunelowe z arsenku galu typu 3/3015 o prądzie 
znamionowym szczytu Ip = 10 mA. Diody selekcjonowano według wartości ' 
I» w granicach +1/, natomiast rezystancje — z dokładnością t2%. Induk- . 
cyjność zrealizowano w postaci jednego zwoju na miniaturowym rdzeniu ; 
ferrytowym [14]. i 

W układzie Chowa zamiast indukcyjności można zastosować odcinek linii | 
długiej zwartej na końcu, co jest szczególnie efektywne przy diodach o du-: 
żej wartości Ip w układach przeznaczonych do dużej częstotliwości przełą- , 
czania. ż 

Oprócz układu Chowa są również stosowane inne układy dwudiodowe, 
przy czym najczęściej są to układy powstałe przez połączenie dwóch ukła- - 
dów jednodiodowych. Typowymi reprezentantami takich układów są prze- ; 
rzutniki przedstawione na rys. 11-8. Układ z rys. 1l-8a stanowi dwudiodową.i 
wersję układu Uzunoglu (rys. 1l-3a) w połączeniu szeregowym. Podobnie | 
układ z rys. 11-8b stanowi równoległe połączenie dwóch prostych układów -: 
jednodiodowych sprzężonych przez pojemność, przy zamienionej kolejności: 
włączenia diod. Układ z rys. 11-8c zawiera diody kierunkowe, podobnie jak'. 
układ z rys. 1l-8a, przez co zwykle ograniczą się szybkość przełączania, Za-: 
letę układu stanowią dwa wyjścia z impulsami o przeciwnych fazach, jak: 
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Rys. 11-8., Warianty bistabilnych układów dwudiodowych 


również sprzężenie galwaniczne uniemożliwiające ustalenie się dwóch iden- 
tycznych stanów w obu diodach równocześnie, co np. jest możliwe w ukła- 
dach o sprzężeniu pojemnościowym. 

Interesującym układem bistabilnym jest tzw. układ Goto (para Goto) 
[23], którego zasadniczą postać przedstawiono na rys. 1l-9a. Układ jest wy- 
korzystywany nie tyle do budowy przerzutników, ile do wszelkiego rodzaju 
regeneratywnych obcinaczy, układów kształtowania, komparatorów itp. Cha- 
rakterystyka układu może mieć różny kształt (rys. 11-9b), zależnie od war- 
tości siły elektromotorycznej E. Ujemne nachylenie uzyskuje się przy E 
spełniającej warunek 


2U, REZU,+U, (11-20) 


Symetria nieparzysta charakterystyki powoduje, że przerzuty w obu 
kierunkach i ich czasy trwania są identyczne. 


a) 


Rys. 11-9. Układ różnicowy: a) układ podstawowy (para Goto); b) charakterystyki 
statyczne przy różnych wartościach siły elektromotorycznej E 
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11.1.2. Układy monostabilne 


W. układzie monostabilnym charakterystyka robocza statyczna powinna 
przecinać charakterystykę diody tunelowej tylko jeden raz poza granicami 
obszaru regeneracji, który — praktycznie biorąc — pokrywa się z obszarem 
rezystancji ujemnej. Układ monostabilny powinien zawierać element pamię- 
ciowy; zwykle jest nim indukcyjność lub odcinek linii długiej, lecz w za- 
sadzie mogą być również zastosowane inne elementy realizujące opóźnie- 
nie, jak np. tranzystory lub diody ładunkowe. Do postaci monostabilnej 
mogą być przekształcone wszystkie omówione w p. 11.1.1 układy bistabilne 
jedno- i dwudiodowe. 

Podstawowy układ monostabilny jednodiodowy przedstawiono na rys. 
11-10a. Układ zawiera indukcyjność szeregową L. Wartości rezystancji R 
oraz napięcia zasilającego U powinny być tak dobrane, aby przecięcie cha- 
rakterystyki roboczej statycznej z charakterystyką diody następowało na 
gałęzi tunelowej lub na gałęzi dyfuzyjnej (charakterystyki robocze 1 i 2 
na rys. 11-10b). Ze względu na lepszą czułość wyzwalania i krótszy czas 


a) fe 5 HE 


Rys. 11-10. Układ monostabilny: a) podstawowy układ jednodiodowy z indukcyjnością; 
b) możliwe położenia statycznej charakterystyki roboczej 


przełączania zbocza przedniego, wyjściowy punkt spoczynkowy jest częściej 
wybierany na gałęzi tunelowej charakterystyki. Istotne jest dobranie dosta- 
tecznie małej rezystancji R i odpowiednio do tego małej wartości napięcia U 
(proste 1 i 2 na rys. 11-10b). Przy dużych rezystancjach R (proste 3 i 4) uczu- 
lenie układu jest utrudnione, gdyż przy przesuwaniu punktu spoczynkowego 
w stronę szczytu lub odpowiednio w stronę doliny charakterystyki diody 
mogą powstać trzy punkty przecięcia charakterystyk, co powoduje bistabil- 
ną lub astabilną pracę układu. 

Rozpatrując proces kształtowania impułsu w układzie z rys. 11-10a, 
można przyjąć, że spoczynkowy punkt pracy A znajduje się w pobliżu szczy- 
tu charakterystyki (rys. 1l-lla). Rezystancje obciążenia Ro i źródła Rg 
można pominąć, jeżeli są one dostatecznie duże (Ro, Rg > Rn) lub uwzględ- 
nione przez zastosowanie zastępczej charakterystyki diody. 
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Rys. 11-11. Ziłustrowanie przebiegu przełączania układu monostabilnego 


Impuls wejściowy powoduje przesunięcie chwilowego punktu pracy po- 
nad szczyt charakterystyki, po czym następuje przełączenie diody do stanu 
określonego punktem B na jej charakterystyce statycznej. Jeżeli indukcyj- 
ność jest dostatecznie duża, to przemieszczenie punktu pracy odpowiada 
przełączeniu prądowemu, tj. odbywa się wzdłuż linii poziomej. Po szybkim 
procesie przełączenia następuje etap kształtowania wierzchołka, w czasie 
którego punkt pracy przesuwa się ku punktowi F, ze względu na zmniej- 
szanie się prądu w indukcyjności. Na drodze BF zakończenie impulsu wy- 
zwalania powoduje, że punkt pracy odrywa się od charakterystyki diody 
opisując krzywą CDE, W punkcie F następuje szybki przeskok do punktu 
G,po czym punkt pracy zmierza ku spoczynkowemu punktowi 4. Przebieg 
napięcia na diodzie dla całego cyklu pracy przedstawiono na rys. 11-llb. 

Czas trwania wierzchołka t„, odpowiadający odcinkowi BF na gałęzi 
dyfuzyjnej charakterystyki, można wyznaczyć, pomijając szybkie zmiany 
na odcinku CDE, na podstawie równania dla SEM związanej z indukcyj- 
nością L 


ae (11-21) 


Pomijając składową pojemnościową prądu żd, która dlą stosunkowo 
wolnych zmian nie ma znaczenia, e, wyraża się za pomocą napięcia Ud(żd) 
opisującego charakterystykę statyczną diody (rys. 11-11a) 


ej =U4—(U—i,R) (11-22) 


Stosuje się aproksymację charakterystyki diody na odcinku ud 22 Uy za 
pomocą prostej o równaniu 
pośr ąc c 2 (11-23) 
Rp 
przy czym Rag = (U$—Uy)/(Ip—Iyv) — rezystancja odpowiadająca średniemu 
nachyleniu charakterystyki na odcinku Uy, Ug. | 
Podstawiając (11-22) i (11-23) do (11-21) uzyskuje się równanie 


dź Rp+R I,Rp+U-U, 
"Het BER 2 WÓD SE. (11-24) 
dt L . L 
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którego rozwiązaniem przy warunku początkowym żad(0) = Ig jest 


Ad,RpFU-U, + (1 I,Rp-FU—U.. ex» |- t(R'+R) ] 
Rhn+R Rp-+R L 


i, = 

(11-25) 
Prąd id zmniejsza się od wartości Ip wykładniczo, osiągając wartość gra- 
niczną I,, przy której następuje przeskok powrotny, po czasie 


DESA [> o 27 
RprR I, R"U+U, 

Czas £» jest proporcjonalny do indukcyjności L, która w układzie z dio- 
dą tunelową odgrywa identyczną rolę co pojemność w tranzystorowych 
układach monostabilnych. 

Dokładne rozważania granicznych możliwości kształtowania krótkich 
impulsów w układzie monostabilnym z diodą tunelową, w których uwzględ- 
niono charakterystykę rzeczywistą diody i prądy pojemnościowe, zostały 
przeprowadzone z wykorzystaniem obliczeń na maszynie cyfrowej w pra- 
cy [6]. Uzyskane wnioski umożliwiają optymalizację układu w zakresie im- 
pulsów zakresu pikosekundowego. 

Układ monostabilny przedstawiony na rys. ll-10a charakteryzuje bar- 
dzo długi czas bierny, w czasie którego punkt pracy przesuwa się od 
punktu G do punktu 4. Ruch jest w przybliżeniu wykładniczy i charakte- 
ryzuje go stała czasowa równa w przybliżeniu L/(RT+R), przy czym Rr = 
= Up/lp — średnia rezystancja gałęzi tunelowej charakterystyki. 

Ponieważ wartości rezystancji Rr i R są zwykle małe, zatem czas 
martwy tm, określony w przybliżeniu jako 


L 
Rq+ R 


+ (11-26) 


tm z 4,6 (11-27) 
jest duży, czasami nawet rzędu 10..20 wartości f». 

Zmniejszenie czasu martwego jest możliwe przez zastosowanie w obwo- 
dzie zasilania zamiast rezystancji R nieliniowego obciążenia, np. w postaci 
diody wstecznej, jak w układach bistabilnych (rys. 1l-2c i 11-12). Zmniej- 
szenie czasu martwego jest wynikiem zwiększania się stałej czasowej ob- 


b Element liniowy 


Element nieliniowy 


Rys. 11-12, Zilustrowanie zastosowania nielinio- 
wej rezystancji w układzie monostabilnym 


wodu na tunelowej gałęzi charakterystyki wskutek dużej rezystancji nie- 
liniowego elementu [28]. 

Przykłady rozwiązania obwodów zasilania układu monostabilnego po- 
dano na rys. 11-13. W układzie z rys. ll-13a zastosowano zasilanie poten- 
cjometryczne, podobnie jak w układzie z rys. 11-13b. Ma to na celu umoż- 
liwienie zasilania z dużego dysponowanego napięcia, wobec zwykle małych 
napięć wymaganych w układzie monostabilnym, oraz oddzielenie obwodu 
diody od układu zasilania. Indukcyjność L włączono w układzie z rys. 
11-13c do gałęzi rezystancyjnej Ry, co nie ma jednak znaczenia ze względu 
na działanie układu, a umożliwia jedynie uziemienie jednego końca cewki. 
W układzie z rys. 1l-l3e zastosowano diodę wsteczną D», w celu skrócenia 
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lg | | 
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Rys. 11-13. Różne warianty zasilania układów monostabilnych 


czasu powrotu. Dioda jest polaryzowana dodatkowym napięciem U, (ok. 
100 mV), w celu właściwego usytuowania wzajemnego charakterystyk obu 
diod D;, i Dz. 

Projektowanie prostego układu monostabilnego nie przedstawia więk- 
szych trudności. Należy przy projektowaniu pamiętać o tym, że długość 
impulsu t„ zależy również od napięcia zasilającego U, którego wartość na- 
leży tak dobierać, aby przy ewentualnych zmianach U wartość logarytmu 
w zależności (11-26) nie zmieniała się w znacznym stopniu. Powinien być 
w tym celu spełniony należyty odstęp między napięciem U a sumą napięć 
(U,FIyR), co osiąga się stosując małe wartości U. Przykład odpowiednich 
obliczeń podano niżej. 


Przykład 11.2. Zaprojektować układ monostabilny z diodą tunelową 3J4301B 
o charakterystyce przedstawionej na rys. 1l-i4a, wytwarzający impulsy do- 
datnie o długości tu: = 80 ns, przy obciążeniu rezystancją R, = 680 Q i przy 
wyzwalaniu ze źródła o rezystancji Ry = 680 ©. Napięcie zasilające wyno- 
si6V,. 

1, Rysuje się charakterystykę zastępczej diody, dodając do prądu dio- 
dy żd prąd i, (rys. 11-14a). Określa się parametry diody zastępczej: 1, = 
= 5,8 mA, U, — 100 mV, I, =2 mA, U, = 480 mV, U; = 900 mV. 
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Rys. 11-14. Dane do projektowania układu monostabilnego: a) charakterystyka rze- 
czywista i zastępcza diody tunelowej; b) układ zasilania 


2. Wyznacza się średnie rezystancje dla gałęzi dyfuzyjnej i gałęzi tu- 
nelowej: 


we > e 
Kaci) PW wo POORAAĆĆ siora. cdn Po, MD adjikG 
IL, 5.3—2 PARE: 


3. Wybiera się napięcie U = 0,2 V oraz obiera punkt A na charaktery- 
styce diody zastępczej przy U4 =60 mV, I4=*5 mA. Stąd wyznacza się 
rezystancję 

Rz. UTUA „ 200—60 „aga 
I, 5 


4. Oblicza się indukcyjność, przy I„s*1, według zależności (11-26) 


(Ig I,) (Rp--R) 
RANE | BO WD. |- 
Rp R IL R-U+U, 

RAE A [- (5,3 — 2) (127-128) | a7 ID 
127.28 2-28-—- 200-480 167 
skąd L = 1674, == 167 *80* 107? = 13,3 nH. 

5. Oblicza się czas martwy tm według (11-27) 
»„T0** ' 
iydh Po 146 BOA a qTa.j6 

Rq+R 19-128 


Oznacza to, że maksymalna częstotliwość wyzwalania układu wynosi ok. 
150 kHz. 
6. Wyznacza się rezystancje Ry, R. obwodu zasilającego z równań: 


„Ra R, 
- Rę--R4 R,-+- Ra 
Podstawiając R = 28 Q, U' =6 V, znajduje się R, = 840 Q, R, == 29 Q. Zasi- 
lanie układu przedstawiono na rys. 11-14b. 


; U == U' -- 


W układach z diodą tunelową, jak już wspomniano, można zamiast 
indukcyjności zastosować odcinek krótkozwartej na jednym końcu linii. 
Układy włączenia linii przedstawiono na rys. 11-15. 
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Rys. 11-15. Warianty zastosowania odcinka linii w układzie monostabilnym 


Zastosowanie linii umożliwia kształtowanie impulsów o płaskim 
wierzchołku i czasie trwania określonym wielokrotnością n. podwójnego 
czasu jednokierunkowego opóźnienia linii z, tj. 

tw = nr (11-28) 

Pobudzanie układu monostabilnego z diodą tunełową i odcinkiem linii 
zwartej na jednym końcu było rozpatrywane w pracy [24], z wykorzysta- 
niem prac nad teorią udarów hydraulicznych w rurach wodociągowych. 
Wyniki rozważań można streścić za pomocą rys. 11-16. 

Jeżeli linia jest bezstratna, to punkt spoczynkowy 4, znajduje się od- 
powiednio na części tunelowej lub części dyfuzyjnej charakterystyki, przy 
czym odpowiada mu napięcie spoczynkowe U,. Przełączenie układu krótkim 


a) 


LJ 
RJ 


BZiŃSBoniNGo 
SBRŃiBSŻB%DAOo 


t 
Rys. 11-16. Przebiegi przełączania diody tunelowej w układzie monostabilnym z linią, 


przy spoczynkowym punkcie pracy na: a) gałęzi tunelowej; b) gałęzi dyfuzyjnej cha- 
rakterystyki diody 
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impulsem następuje wzdłuż linii o nachyleniu określonym impedancją cha- 
rakterystyczną linii Zę, do punktu Ay, w którym układ pozostaje przez 
czas 27. W tym czasie rozprzestrzenia się w linii fala napięcia i odpowiada- 
jąca jej fala prądu (U,—UA4)/Z,, które po odbiciu od zwartego końca linii 
przerzucają układ do nowego punktu pracy As, wzdłuż linii A,, By, A. Po 
czasie 2r następuje kolejny przerzut do punktu 4; itd. aż do ustalenia się 
spoczynkowego punktu pracy Ay. Konstrukcje graficzne przedstawicne na 
rys. 11-16 umożliwiają ustalenie poszczególnych faz przerzutu. Konstrukcja 
ta stanowi graficzny odpowiednik równań rekurencyjnych dla poszczegól- 
nych faz przerzutu: 


osz Toli] 
o 


dęty == : - (2U,— W 14) | 
U 
(11-29) 
LO aż aira, (2U,— u, - Lg) 
U 
A „5 
in— lui A 2U9— Up U=1) j 
0 


Istotne jest, że w pewnej chwili następuje przejście punktu pracy na 
gałąź spoczynkową charakterystyki; następuje to po czasie tym dłuższym, 
im jest mniejsze nachylenie linii przerzutu, tj. im jest większa impedancja 
charakterystyczna. , 

Przebieg napięcia na diodzie ma kształt schodkowy wynikający z ko- 
lejnych odbić w linii. Można tak dobrać impedancję linii i punkt spoczyn- 
kowy 4A,, aby długość impulsu wynosiła 2r, tj. aby punkt pracy wracał na 
gałąź spoczynkową diody już po jednorazowym odbiciu od zwartego końca 
linii. Jak można zauważyć, należy w tym celu spełnić warunek 


U,—Uę 
dęby 


Zę<2 (11-30) 


Impedancja Z, powinna jednak zapewniać warunki regeneracji; stąd 
Up Uę_ 


mV. (11-31) 
L,—1. 


Żo> > 

Czas ustalania się punktu pracy w wyniku kolejnych odbić po powrocie 

na gałąź spoczynkową może być długi, podobnie jak w przypadku układu 

z indukcyjnością. Wynika to z niedopasowania między impedancją Z, a re- 

zystancją charakteryzującą gałąź spoczynkową diody. Gdyby np. dla przy- 

kładu przedstawionego na rys. ll-l6a zapewnić równość impedancji Z 

i rezystancji Rr, wyrażającej nachylenie gałęzi tunelowej charakterystyki 

diody, wówczas nastąpiłoby utożsamienie się punktów B; i A,. Oznaczałoby 

to powrót do punktu spoczynkowego w najkrótszym możliwym czasie jedne- 
go odbicia 27. 
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Warunki zbliżone do dopasowania można uzyskać przez zastosowanie 
układów z dodatkową rezystancją szeregową R (rys. 11-15b, c). Przebieg cza- 
sowy napięcia na diodzie można dla takiego układu wyznaczyć graficznie [14] 
na podstawie konstrukcji przedstawionej na rys. 1l-17a. Po wyzwoleniu 


Rys. 11-17. Przełączanie diody tunełowej w układzie z linią i dodatkową rezystancją 
szeregową: a) wyznaczanie wartości chwilowych napięcia; b) przebieg napięcia 
w układzie doposowanym 


punkt pracy przesuwa się z punktu A, do punktu A, wzdłuż prostej o na- 
chyleniu Z,+R. Jeżeli są spełnione warunki: 


U,-U 
ZWERÓGK  h (11-32a) 
L-L 
U,-U 
Zę R > (11-32b) 
1,1, 


to po czasie 27 następuje powrót punktu pracy na gałąż tunelową charakte- 
rystyki do punktu 44. Po czasie 4r od początku wyzwolenia następuje dalszy 
przeskok punktu pracy do punktu 4, po upływie czasu 6r przeskok do 
punktu 4 itd. Po pewnym czasie punkt pracy znajdzie się dowolnie blisko 
wyjściowego punktu spoczynkowego -ly. 

Po pierwszym skoku napięcia na diodzie o wartość AU do linii zostaje 
wysłany skok napięcia AU”, zmniejszony w stosunku do AU o wartość spad- 
ku napięcia na rezystancji R. Spadkowi napięcia na rezystancji R odpo- 
wiada odcinek 4,C i równy mu odcinek DF. Równocześnie do linii zostaje 
wysłany skok prądu o wartości AI, któremu odpowiada odcinek CO;,. Falę 
prądu odbitą od zwartego końca linii reprezentuje odcinek DO, równy od- 
cinkowi CO;. Znajdując punkt B;, na podstawie równości odcinków Ag0O; 
i B;O;, przez poprowadzenie z punktu B; prostej o nachyleniu Z,+R znaj- 
duje się na przecięciu z charakterystyką diody punkt .4,. Punkt A; znajduje 
się w podobny sposób, prowadząc prostą o nachyleniu Z,+R z punktu Bą 
wyznaczonego na podstawie równości odcinków B,O, i B;QO». W identyczny 
sposób wyznacza się dalsze punkty. 
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Różnice między napięciem spoczynkowym a napięciami na diodzie po 
drugim i po trzecim skoku napięcia wynoszą: 


27, Ry 


Ur Ux == AU 
(Z: RHCZ, + R+ Ry) 


(11-33) 


27, Ry(Z, R" Ry) 
U,-—- Uj = AU i (11-34) 
(ZF R) (Z,+R+Ry? 
Dopasowanie linii do wypadkowej charakterystyki diody i rezystancji R 
wymaga spełnienia warunku 


RtRq = Z, (11-35) 


przy czym Ry zm Rqrę — nachylenie charakterystyki diody w punkcie po- 
czątkowym. 

Przebieg napięcia na diodzie w przypadku dopasowania przedstawiono 
na rys. 11-17b, 

Dla przypadku dopasowania w konstrukcji przedstawionej na rys. 
11-17a punkt O, utożsamia się z punktem Oy, co pociąga za sobą przesunięcie 
się punktu B, do punktu spoczynkowego -ly. 

W układach monostabilnych mogą być również wykorzystane jako ele- 
menty pamięciowe tranzystory i diody ładunkowe. Na rys, 11l-18a przedsta- 
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Rys. 11-18. Wykorzystanie tranzystora jako elementu pamięciowego w układzie mo- 
nostabilnym: a) układ jednotranzystorowy; b) układ dwutranzystorowy 


wiono układ z diodą tunelową umieszczoną w obwodzie emitera. Spoczyn- 
kowy punkt pracy znajduje się na gałęzi tunelowej charakterystyki, przy 
czym tranzystor jako wtórnik emiterowy zapewniając małą rezystancję 
wyjściową warunkuje tym samym monostabilną pracę układu. Krótki 
ujemny impuls wejściowy przełącza diodę w stan wysokonapięciowy, który 
z kolei powoduje zatkanie tranzystora po zniknięciu impulsu wyzwalają- 
cego. Zatkanie następuje z pewnym opóźnieniem spowodowanym bezwład- 
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nością tranzystora. Zmniejszanie się prądu emitera powoduje wyłączenie 
diody i w ten sposób zostaje ukształtowany impuls o czasie trwania okre- 
ślonym głównie właściwościami tranzystora. Układy tego typu, w zależności 
od rodzaju tranzystora, mogą wytwarzać impulsy o długości rzędu kilku- 
nastu do kilkudziesięciu nanosekund. Wadą tych układów jest znaczna za- 
leżność od parametrów impulsu wyzwalającego. 

Nieco bardziej rozbudowany układ z dwoma tranzystorami przedsta- 
wiono na rys. 11-18b. Tu również w stanie spoczynkowym punkt pracy znaj- 
duje się na gałęzi tunelowej charakterystyki. Tranzystory Ty i Ty znajdują 
się na granicy zatkania; dogodną wstępną polaryzację tranzystora T, ustala 
się za pomocą przewodzącej diody D». Przełączenie diody D, w stan wysoko- 
napięciowy powoduje kolejno wprowadzenie w stan przewodzenia tranzy- 
stora Ty, a następnie tranzystora Tę. Prąd kolektora tranzystora Tę wyłącza 
diodę D;, po czym wyłączają się kolejno tranzystory Ty i Ts. Układ jest za- 
projektowany dla diod tunelowych o prądzie szczytu 10 mA. 


11.1.3. Układy astabilne 


Układy astabilne z diodami tunelowymi, czyli generatory, są bardzo zbli- 
żone do układów monostabilnych, od których mogą różnić się jedynie usta- 
leniem punktu pracy. Dla układów astabilnych charakterystyka statyczna 
rezystancji R przecina zwykle charakterystykę diody na odcinku rezystan- 
cji ujemnej i ma na ogół nachylenie mniejsze od modułu średniej ujemnej 
rezystancji w tym zakresie. Impedancja dynamiczna obwodu powinna być 
większa od średniej rezystancji ujemnej diody, co jest warunkiem ogólnym 
generacji. Ścisłe określenie warunków generacji jest jednak utrudnione. 
Układy z diodami tunelowymi mogą generować również w innych warun- 
kach niż określone wyżej, np. nawet przy przecięciu charakterystyki diody 
przez charakterystykę statyczną w trzech punktach, jeżeli odstępstwo od 
określonych warunków nie jest znaczne. 

Najbardziej są rozpowszechnione generatory z indukcyjnością (rys. 
11-19a). Obieg punktu pracy wzdłuż charakterystyki diody przedstawiono 
na rys. 1l-19b; obieg ten jest, praktycznie biorąc, identyczny z obiegiem 
punktu pracy w układzie monostabiinym, jaki przedstawiono na rys. 1i-lb. 
Poczynając od włączenia układu, punkt pracy przesuwa się wzdłuż gałęzi 
tunelowej charakterystyki; jest to w przybliżeniu proces wykładniczego 
narastania prądu ze stałą czasową L/(R+Rf7). Po osiągnięciu szczytu charak- 
terystyki następuje szybkie przełączenie do punktu B na części dyfuzyjnej, 
po czym prąd stopniowo zmniejsza się aż do punktu F, w którym następuje 
powrotne przełączenie na gałąź tunelową charakterystyki. Można z grubsza 
przyjąć, że zmiana prądu od punktu B do punktu F jest również wykładni- 
cza i odpowiada jej stała czasowa L/(R-Rp). Zwykle czasy szybkiego prze- 
łączania z punktu A do Bi z punktu F do G są bardzo krótkie w porówna- 
niu z czasami przesuwania się punktu pracy wzdłuż gałęzi tunelowej i ga- 
łęzi dyfuzyjnej charakterystyki, Stosując przybliżenie wykładnicze dla 
zmian prądu, można z łatwością wyznaczyć przybliżone wartości półokresów 
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Rys. 11-19. Generator astabilny: a) podstawowy układ jednodiodowy z indukcyjnościa; 
b) przebiegi napięcia 


drgań na podstawie konstrukcji przedstawionej na rys. 11-20, gdzie cha- 
rakterystykę diody aproksymowano odcinkami linii prostej, Przesuwanie 
się punktu pracy wzdłuż gałęzi tunełowej opisuje funkcja 


ot 
i=Lta=Mesp|-- ) (11-36) 
zi 
przy czym: 
L : U 
ho"paR | CERRO 


4. Rys. 11-20. Aproksymacja charakterystyki dio- 
dy odcinkami linii prostej 


Przy t= Ip następuje przełączenie punktu pracy na gałąź dyfuzyjną; czas 
półokresu t,, po jakim to następuje, określony na podstawie zależności 
(11-38) wynosi 


(1,—1,)(R+R) 
Ke+ Posty ipo: I (11-37) 
FR U-I(R-+-R.) 


W podobny sposób można wyznaczyć czas t, zmiany prądu na gałęzi dyfu- 
zyjnej, uzyskując zależność identyczną z (11-26) 


(I,—1)(R+R,) 
REDS: "el. BETSZ 00 (11-38) 
R-+ Ry I,R+U,—U : 
Częstotliwość generacji układu wynosi w przybliżeniu 
1 
U (11-39 
PO tyttą ) 


Dokładność wyznaczenia częstotliwości drgań według zależności (11-37) 
i (11-38) wynosi ok. 200%. Częstotliwość zależy od napięcia zasilającego; 
zmiany częstotliwości wywołane zmianami napięcia zasilającego mogą nie 
być duże (ok. 0,5% przy zmianie napięcia o 1%), jeżeli dobierze się odpo- 
wiednio warunki pracy, gdyż zmiany wartości pólokresów są o przeciwnym 
znaku. Przy wzroście napięcia U czas tę wydłuża się, a czas t; skraca się, 
teoretycznie można więc dobrać takie warunki pracy, przy których zmiany 
półokresów wzajemnie się kompensują i wówczas t; +f; = const. 

Analiza układu astabilnego z uwzględnieniem nieliniowości charaktery- 
styki diody tunelowej została dokładniej przeprowadzona w pracy [29]. 

Częstotliwość generacji nawet w prostym układzie z indukcyjnością 
może być rzędu kilkuset megaherców, jednak lepsze wykorzystanie diod 
tunelowych, których częstotliwości maksymalne generacji sięgają 100 GHz, 
wymaga zastosowania specjalnych obwodów mikrofalowych, Powszechnie 
są w tym celu wykorzystywane konstrukcje linii paskowych, Niektóre wy- 
„ twórnie produkują obecnie specjalne typy diod tunelowych o dużej częstotli- 
wości zmontowane w odcinkach torów wielkiej częstotliwości; są to jednak 
najczęściej diody przeznaczone do wzmacniania i mieszania sygnałów. 

W zakresie mniejszych częstotliwości generacji odcinki linii długich 
są stosowane zwykle do stabilizacji okresu drgań i do poprawienia kształtu 
przebiegów, które w przypadku zastosowania linii zbliżają się do przebie- 
gów prostokątnych. Układy takich generatorów są identyczne z układami 
monostabilnymi; różnice polegają na doborze punktu pracy i nachylenia 
charakterystyki roboczej. W przypadku układów z linią należy szczególnie 
starannie dobrać warunki zasilania, aby uniknąć przeskoku częstotliwości. 
Przeskok częstotliwości odpowiada zmianie okresu drgań o wartość podwój- 
nego opóźnienia wnoszonego przez odcinek linii. 

Ulepszenie kształtu wytwarzanych przebiegów można również uzyskać 
przez zastosowanie układu podwójnego przedstawionego na rys, 11-21, który 
zawiera dwa identyczne układy pojedyncze z indukcyjnością, sprzężone za 
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pomocą ogniwa RC o małej stałej czasowej. Układy pracują przeciwsobnie 
w ten sposób, że dodatni skok napięcia w jednym z nich oddziałując na układ 
sprzężony ułatwia i przyspiesza przełączenie punktu pracy z gałęzi dyfuzyj- 
nej na gałąź tunelową charakterystyki. W ten sposób czas zbocza tylnego 
może być zaledwie 1,5..2 razy większy od czasu zbocza przedniego. Do- 
datkową zaletą są dwa wyjścia dostarczające napięcia w przeciwfazie, 


Rys. 11-21. Układ generacyjny z dwiema Rys. 11-22, Układ generacyjny ze 
diodami tunelowymi sprzężonymi przez sprzężeniem transformatorowym 
dwójnik RC 


Przebiegi zbliżone do prostokątnych można wytwarzać również za po- 
mocą układu Chowa przedstawionego na rys. ll-4a. Należy w tym celu re- 
zystancje R wybrać odpowiednio mniejsze niż dla układu bistabilnego. 
Można do tego wykorzystać zależność (11-6), ustalając jednak punkty Ai B 
nie na zewnątrz odcinka charakterystyki o ujemnym nachyleniu, lecz we-: 
wnątrz tego odcinka (Up C U4Ą X Ug<U)). Układ ten może również praco- 
wać monostabilnie, jednak rezystancje równoległe nie mogą być w takim 
układzie identyczne. 

Na rysunku 11-22 przedstawiono generator zawierający dwie diody tu- 
nelowe w połączeniu przeciwsobnym i transformator. Układ wytwarza prze- 
biegi prostokątne, przy czym okres drgań jest wyznaczony zjawiskiem na- 
sycenia się rdzenia, które przyczyniając się do gwałtownego wzrostu prądu 
przerzuca punkt pracy diody z gałęzi tunelowej na gałąź dyfuzyjną cha- 
rakterystyki. Ponowny przerzut powoduje dioda współpracująca. Układ 
może być wykorzystany z urządzeniem prostującym jako przetwornica ma- 
łych napięć stałych (poniżej 1 V) na napięcie wyższe oraz jako urządzenie 
do liniowej przemiany wartości napięcia na częstotliwość [25]. 

Układy astabilne z diodami tunelowymi są wykorzystywane w urządze- 
niach oscylograficznych do synchronizacji podstawy czasu przebiegami wej- 
ściowymi o dużej częstotliwości powtarzania. Jak wiadomo, bezpośrednia 
synchronizacja bądź wyzwalanie podstawy czasu przebiegami o wielkiej 
częstotliwości powtarzania jest utrudniona, gdyż wymagany jest nie tylko 
duży stosunek podziału częstotliwości, lecz również ścisła synfazowość okre- 
su synchronizacji. 

Synfazowego podziału częstotliwości dokonuje się przez wprowadzenie 
części sygnału wejściowego do pośredniczącego układu astabilnego z diodą 
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tunelową. Układ ten powinien wytwarzać na wyjściu impulsy synchroni- 
zujące podstawę czasu, o stromych i stabilnie położonych w czasie zboczach. 
Odpowiednią stabilną równowagę fazową uzyskuje się przez ustawienie 
optymalnego punktu pracy układu, zależnego od częstotliwości i amplitudy 
przebiegu wejściowego. Tego rodzaju układy synchronizacyjne są obecnie 
stosowane w zakresie częstotliwości od ok. 50 MHz do ok, 20 GHz, przy tym 
częstotliwości własne drgań są rzędu 1..20 MHz. W zakresie dużych czę- 
stotliwości z reguły stosuje się synchronizację dwustopniową, Zakres czę- 
stotliwości dobrze synchronizowanych zależy od jakości diody; empirycznie 
ustalono, że częstotliwość górna synchronizatora fg może być związana 
z własnym czasem przełączania t„ diody tunelowej zależnością [30, 31] 


z 0,5_ 
= » 

Istotnym mankamentem wiełu układów z diodami tunelowymi jest ich 
silne zwrotne oddziaływanie na Źródła sterujące. Ta wada w przypadku 
oscylograficznych układów synchronizujących powoduje często znaczne 
zniekształcenia przebiegów badanych, tym większe, im silniej jest sprzężone 
Źródło sygnału badanego z synchronizatorem. Zmniejszenie zwrotnego od- 
działywania jest możliwe przez wprowadzenie odpowiednich separatorów, 
np. tłumików, jednak powoduje to z reguły pogorszenie warunków synchro- 
nizacji. 

Zniekształcenia sygnałów wejściowych mogą być znacznie zmniejszone 
przez zastosowanie układu generatora z diodami tunelowymi w połączeniu: 
zrównoważonym [32, 33], który przedstawiono na rys. 11-23, Układ ten jest 
w istocie przeciwsobnym połączeniem dwóch identycznych układów jedno- 
diodowych, poprzez wspólny obwód zasilania z izolowanym źródłem zasila- 
jącym. Wejście jest asymetryczne, podobnie asymetryczne jest wyjście. Obie 
diody powinny zmieniać punkt pracy jednocześnie i w tym samym kie- 


y= (11-40) 
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runku. Zmiana punktu pracy może być samoczynna, jeżeli układ jest asta- 
bilny, lub może zachodzić pod wpływem sygnałów wejściowych, jeżeli układ 
jest typu mono- lub bistabilnego. Ponieważ diody są włączone w stosunku 
do wejścia przeciwsobnie, na zacisku wejściowym występuje tylko różnica 
napięć wynikająca z niejednakowych charakterystyk diod lub z różnicy 
opóźnień dynamicznych przy ich przełączaniu. 

Przy realizacji układu pewną trudność stanowi zasilanie diod, gdyż 
żaden z zacisków źródła napięcia stałego U nie może być uziemiony. 

Na rysunku 11-24 przedstawiono sposób zasilania diod układu polega- 
jący na zastosowaniu dwóch źródeł prądowych, o identycznych, lecz prze- 
ciwnie skierowanych prądach I. Jedno ze źródeł pracuje w układzie wzmac- 
niacza różnicowego, umożliwiającego blokadę układu (zerwanie drgań), 
przez przełączenie prądu z tranzystora Tę do tranzystora T;. 

Można przyjąć, że każda z diod tunelowych tego układu jest zasilana ze 
źródła o napięciu U przez pewną rezystancję R, przy tym wartości te są 
określone następująco: 


(Ry Re) Ry _ 


U=ji (11-41a) 
R,+R++2R3 

= „(Bi +ZR,)_ (11-41b) 
R, +R++2R, 


Przez regulację wartości Rą można tak zmieniać wartości U i R, aby 
uzyskać zmianę punktu pracy zapewniającą synchronizm drgań układu , 
astabilnego. Przez zmianę rezystancji R; można również przekształcać układ 
z astabilnego w monostabilny lub bistabilny. 

Rozwinięcie układu zrównoważonego jako układu unilateralnego rege- 
neratora impulsów o częstotliwości powtarzania do 125 MHz, podano w pra- 
cy [34], stanowiącej kontynuację pracy [32]. 


11.14. Układy kombinowane 


Połączenia diod tunelowych między sobą i z elementami półprzewodnikowy- 
mi innych typów stwarzają możliwości realizacji nowych typów charakte- 
rystyk statycznych. Istnieją trzy zasadnicze przyczyny uzasadniające stoso- 
wanie takich kombinacyjnych połączeń: a) możliwość tworzenia nowych 
lub udoskonalania znanych układów, b) możliwość ulepszenia układów z dio- 
dami tunelowymi, c) możliwość ulepszenia układów z innymi elementami. 
Jakkolwiek liczba połączeń kombinowanych jest niemal nieograniczona, to 
tylko niektóre z nich znalazły zastosowanie w praktyce. Podstawowe rodzaje 
stosowanych połączeń omówiono niżej. 

Na rysunku 11-25 przedstawiono trzy rodzaje połączeń szeregowych diod. 
Układ z rys. 1l-25a zawiera trzy diody tunelowe; połączenie takie umożli- 
wia zrealizowanie charakterystyki o trzech szczytach i trzech dolinach. 
Zastosowanie takiego połączenia umożliwia realizację przerzutnika o czte- 
rech stanach stabilnych, W podobny sposób można łączyć większą liczbę . 
diod, np. w układzie licznika dziesiętnego [27]. Dla ułatwienia przerzutu 
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charakterystyki diod powinny być niejednakowe. Przez połączenie diody 
tunelowej D, z diodą konwencjonalną (rys. 11-25b) można przesunąć charak- 
terystykę diody tunelowej o wartość napięcia progowego diody konwencjo- 
nalnej. Linią przerywaną zaznaczono przebieg charakterystyki dla przy- 
padku, w którym dioda D» jest diodą wsteczną. 


a), 


| 
: 


Rys. 11-25. Połączenia szeregowe diod tu- 
nelowych i odpowiadające im charakte- 
rystyki: a) trzy diody tunelowe; b) dio- 
da tunelowa i dioda konwencjonalna (lub 
wsteczna, linia przerywana); c) dwie dio- 


Rys. 11-26. Połączenia równoległe diod tu- 
nelowych i odpowiadające im charakte- 
rystyki: a) układ dwóch diod tunelowych 
z regulowanym zakresem rezystancji uje- 
mnych; b) dwie diody tunelowe połą- 


dy tunelowe połączone przeciwnie czone różnicowo (układ Goto); c) niesy- 


metryczny układ różnicowy 


Przeciwsobne połączenie diod tunelowych (rys. 11-25c) umożliwia zrea- 
lizowanie charakterystyki symetrycznej względem początku układu współ- 
rzędnych, z dwoma odcinkami o ujemnym nachyleniu. Połączenie to może 
być wykorzystane w przerzutniku trójstanowym. 

Na rysunku 11-26 przedstawiono trzy rodzaje połączeń równoległych 
diod. W układzie z rys. 11-26a jest możliwa regulacja wypadkowej charak- 
terystyki rezystancji ujemnej przez zmianę prądu I. Układ z rys. 11-26b jest 
identyczny z omówionym wcześniej układem Goto (rys. 11-9); niezależna 
zmiana SEM E, i E, umożliwia przesuwanie charakterystyk wzdłuż osi na- 
pięć. W skrajnym przypadku jedna SEM (E, lub E;) może być równa zeru 
lub zbliżona do zera; asymetryczna charakterystyka układu z rys. 11-26c jest 
wykorzystywana w układach monostabilnych. 
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Interesujące połączenie równoległo-szeregowe czterech diod tunelowych 
przedstawiono na rys. 11-27. Połączenie diod germanowych D, i D, odpo- 
wiada połączeniu z rys. 1l-26c, a połączenie diod z arsenku galu D, i Dy 
odpowiada połączeniu z rys. 11-26b, Ponieważ napięcia szczytu i doliny cha- 
rakterystyk obu typów diod są różne, wypadkowa idealizowana charakte- 
rystyka połączenia ma dwa szczyty dodatnie i dwa ujemne oraz jest syme- 
tryczną względem początku układu współrzędnych. 


Rys. 11-27. Połączenie mieszane szeregowo-równolegie czterech diod tunelowych 


Podstawowe rodzaje połączeń diody tunelowej i tranzystora przedsta- 
wiono na rys. 11-28. Przy włączeniu diody do obwodu emitera (rys. 11-28a) 
prąd bazy w chwili włączania diody jest równy Ip/f,*+1, a przy włączeniu 
diody do obwodu bazy (rys. 11-28b) prąd kolektora w chwili włączania 
diody jest równy (fę+1)Ip. Połączenie z rys. 11-28c umożliwia realizację 
charakterystyki rezystancji ujemnej uzależnionej prądowo; kształt charak- 
terystyki może być regulowany przez rezystancję R. W tym układzie może 


Rys. 11-28. Połączenia diody tune- 

lowej i tranzystora bipolarnego 

oraz odpowiadające im charakte- 
rystyki 


być wymagana wstępna polaryzacja, ze względu na to, że wartość progowa 
napięcia włączenia tranzystora jest stosunkowo duża. 

Połączenia diody tunelowej i tranzystora w jednym układzie są szcze- 
gólnie atrakcyjne dlatego, że elementy te w pewnym sensie uzupełniają 
się. Biorąc pod uwagę diodę uzyskuje się wzmocnienie sygnału oraz roz- 
dzielenie wejścia i wyjścia, przy możliwości wyjścia o cechach źródła prą- 
dowego. Biorąc pod uwagę tranzystor uzyskuje się sterowanie zbliżone do 
napięciowego, jak również zwiększoną stromość i stałość temperaturową 
charakterystyki w okolicy wypadkowego napięcia progowego. Jest to bar- 
dzo istotny czynnik, szczególnie ważny przy realizacji dyskryminatorów 
amplitudowych. Ocenia się przykładowo [28], że najmniejsza energia wy- 
magana do włączenia diody tunelowej wynosi ok. 10% J, podczas gdy ener- 
gia włączenia tranzystora ok. 10711 J, Stabilne napięcie włączające diodę 
tunelową może mieć wartość ok. 5 mV, a prąd włączający wartość ok..10 uA. 

W połączeniu dioda tunelowa-tranzystor czas przerzutu jest na ogół 
większy i narzucony głównie właściwościami tranzystora. Zastosowanie 
tranzystora może być jednak niekiedy korzystne również ze względu na 
maksymalną częstotliwość przełączania, szczególnie w układach monosta- 
bilnych i astabilnych. W tym przypadku obwód wejściowy tranzystora 
umożliwia zrealizowanie dla diody charakterystyki nieliniowego obciążenia, 
typu przedstawionego na rys. 11-12. Mogą być wykorzystane w tym celu 
wejścia tranzystora w układzie o wspólnym emiterze lub o wspólnej bazie. 
W pierwszym przypadku zyskuje się większe wzmocnienie, w drugim nato- 
miast — korzystniejszy nieco ksztąłt charakterystyki wejściowej. 


11.2. Układy z tranzystorami lawinowymi 


Wśród generatorów z tranzystorami lawinowymi olbrzymią większość sta- 
nowią układy monostabilne, pochodne od zasadniczego układu z rys. 1-81, 
omówionego w p. 1.6. Na rys. 11-29a przedstawiono uniwersalny układ mo- 
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Rys. 11-29. Podstawowy układ relaksacyjny: a) układ z zasilaniem potencjometrycz- 
nym bazy; b) układ z diodą przewodzącą D w obwodzie bazy tranzystora i diodą 
tunelową w obwodzie emitera 
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nostabiłny tego typu, z potencjometrycznym zasilaniem bazy, który może 
być wykorzystany m.in. do selekcjonowania tranzystorów lawinowych. Rezy- 
stancje regulowane służą do właściwego ustalenia spoczynkowego punktu 
pracy tranzystora. Napięcie wyjściowe jest wytwarzane na rezystorze o ma- 
łej rezystancji 33 Q; rezystor ten powinien być bezindukcyjny. 

Ujemną cechą układów z rys. 1-87 i 1l-29a jest zależność czułości (pro- 
gu) wyzwalania od temperatury, wynikająca z temperaturowej zależności 
spadku napięcia na wypadkowej rezystancji obwodu bazy, pochodzącego od 
prądu bazy MIC,. Zależność tę można zmniejszyć przez zastosowanie odpo- 
wiednio małych rezystancji, co jednak powoduje zwiększone tłumienie 
sygnału wyzwalania. Korzystniej jest zastosować w tym celu w obwodzie 
bazy diodę spolaryzowaną przewodząco, jak w układzie z rys. 11-29b. 
W układzie tym zastosowano dodatkowo w obwodzie emitera diodę tunelową 
w układzie monostabilnym, co umożliwia znaczne zwiększenie czułości wy- 
zwalania [36] i wyzwalanie dodatnim impulsem. W przypadku dużych prą- 
dów w impulsie właściwsze jest jednak ze względu na trwałość zastosowa- 
nie diody tunelowej w obwodzie bazy zamiast diody Dy. 

Przy zmianie polaryzacji napięć i zamianie końcówek diod, oba układy 
mogą być wykorzystane przy tranzystorach lawinowych typu 1-p-n. 


Tranzystory lawinowe są niekiedy wykorzystywane jako szybkie dyskry- 
minatory amplitudowe. Należy zaznaczyć, że rozwój stosowanych obecnie 
szerokopasmowych synchroskopów stroboskopowych jest Ściśle związany 
z zastosowaniem układów generacyjnych z tranzystorami lawinowymi. 
W pierwszych nowoczesnych konstrukcjach synchroskopów stroboskopo- 
wych o pasmie ponad 200 MHz stosowano jako generatory impulsów anali- 
zujących właśnie układy komparatorów z tranzystorami lawinowymi [33 do 
37], a i dziś są one jeszcze w tym celu wykorzystywane, oprócz szybkich 
układów z diodami ładunkowymi. 


Ze względu na szkodliwą modulację amplitudy impulsów i małe napię- 
cie zwrotne baza-emiter współczesnych tranzystorów, obecnie komparatory 
„z tranzystorami lawinowymi są raczej nie używane. Generatory z tranzysto- 
rami lawinowymi mają natomiast w dalszym ciągu ugruntowaną pozycję 
jako źródła szybkich impulsów o małej impedancji wyjściowej. Są one m.in. 
stosowane do wyłączania specjalnych szybkich diod ładunkowych w ukła- 
dach kształtowania wąskich impulsów próbkujących, znajdujących zastoso- 
wanie we współczesnych oscylografach stroboskopowych o częstotliwościach 
granicznych od 1 do 18 GHz. Niektóre układy o tym przeznaczeniu przedsta- 
wiono w pracach [30, 31, 42]. 


Na rysunku 11-30 przedstawiono schemat generatora impulsów prób- 
kujących [43] z tranzystorem lawinowym Ty; sterującym diodę ładunkową D. 
W stanie spoczynku tranzystor lawinowy jest zatkany. Jego spoczynkowy 
punkt pracy może być precyzyjnie ustawiony w obszarze przebicia lawino- 
wego za pomocą regulowanego źródła w postaci wtórnika emiterowego 
z tranzystorem Ty. Dioda ładunkowa w stanie spoczynku przewodzi. Prąd 
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przewodzenia diody może być regulowany za pośrednictwem wtórnika emi- 
terowego z tranzystorem T;, regulacja tego prądu ma na celu optymalizację 
amplitudy oraz czasu narastania impulsów wyjściowych. Działanie układu 
sprowadza się do tego, że pod wpływem impulsu wyzwalającego tranzystor 
lawinowy zaczyna silnie przewodzić. Całkowite włączenie tranzystora lawi- 
nowego następuje w czasie ok. 1 ns i praktycznie jest równoważne chwilo- 
wemu zwarciu kolektora z emiterem. Włączenie tranzystora lawinowego za- 
początkowuje proces wyłączania diody ładunkowej prądem rozładowania 
pojemności sprzęgających. W wyniku, w chwili gwałtownego zaniku prądu 
diody, powstaje skok napięcia o czasie narastania ok. 0,2 ns. Po zróżniczko- 
waniu tego impulsu, na wyjściu transformatora symetryzującego Tr2 pow- 
stają dwa symetryczne impulsy próbkujące. Transformator Tr zawiera mi- 
niaturowy rdzeń ferrytowy (Ferroxyd 201, lub Ferroxyd 603) i uzwojenie 
pięciozwojowe z pary skręconych przewodów. 


Rys. 11-30. Generator impulsów próbkujących, z tranzystorem lawinowym Ty diodą 
ładunkową D i transformatorem symetryzującym Tr2 


Układ przedstawiony na rys. 11-30 może być stosowany w oscylografach 
stroboskopowych o pasmie częstotliwości do 3 GHz. ; 

Układ o podobnej budowie i analogicznym przeznaczeniu, w którym do 
odwrócenia fazy impulsów wykorzystano bardziej szerokopasmowy transfor- 
mator z odcinków linii współosiowej, przedstawiono na rys. 11-31. Zamiast 
linii współosiowych mogą być użyte odcinki linii paskowych. Doświadczal- 
nie stwierdzono, że dostateczną symetrię amplitudy impulsów w granicach 
5% uzyskuje się, gdy opóźnienie odcinków linii jest większe lub równe 0,6 ns. 
Do różniczkowania impulsów również mogą być wykorzystane odcinki linii 
krótkozwartych, włączanych równolegle do toru przesyłowego. 


si+ 803 


Rys. 11-31. Generator impulsów próbkujących, z tranzystorem lawinowym T, diodą 
ładunkową D i transformatorem symetryzującym z odcinków linii współosiowych 


Tranzystory lawinowe są również wykorzystywane w technice badań 
jądrowych w urządzeniach szybkich analizatorów amplitudy, w układach 
koincydencyjnych i innych [44 do 48]. Na rys. 11-32 przedstawiono układ 
dyskryminatora z tranzystorem ASZ23 pobudzanym bezpośrednio z liczni- 
ka scyntylacyjnego [48]. Prostokątne impulsy wyjściowe są kształtowane za 
pomocą kabla współosiowego RK-50 o impedancji charakterystycznej 150 Q 
i mają długość 100 ns. Czasy narastania i opadania impulsów wynoszą ok. 1 
i 4 ns. Amplituda impulsów wyjściowych wynosi 1,4...2,4 V. Małą rezystan- 


Wy 


150 82 100 ns 


Rys. 11-32. Układ szybkiego dyskryminatora amplitudy z linią kształtujący prosto- 
kątne impulsy wyjściowe 
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Rys. 11-33. Układy generatora impulsów prostokątnych o dużej amplitudzie: a) przy 
polaryzacji dodatniej; b) przy polaryzacji ujemnej impulsów wyjściowych 


cja w obwodzie kolektora ma na celu zwiększenie maksymalnej częstotli- 
wości powtarzania układu, która przy pojemności kabla 340 pF wynosi 
ok. 0,5 MHz. Tranzystor OC140 służy jako pomocniczy wzmacniacz separu- 
jący. 

Tranzystor lawinowy może być wykorzystany do generacji impulsów 
nanosekundowych dużej mocy. Na rys. 11-33 przedstawiono dwa układy, 
w których uzyskano impuls o amplitudzie 120 V na obciążeniu 50 Q, przy 
czasie narastania i opadania 0,7 ns. Zastosowano w tym celu dwa szeregowo 
połączone tranzystory krzemowe typu NS1110 oraz komplet rozwartych prze- 
łączanych linii współosiowych. Linie te zastępują pojemność sprzęgającą, 
a czas odbicia impulsu od rozwartego końca linii określą długość wytwarza- 
nych impulsów. Układy tego rodzaju, służące do generacji impulsów prosto- 
kątnych, opisano w pracy [54]. 

Inny układ do wytwarzania impulsów prostokątnych przedstawiono na 
rys. 11-34. Układ umożliwia ciągłą regulację długości wytwarzanych impul- 
sów [55] przy stałej długości kabla współosiowego sprzęgającego obydwa 
tranzystory lawinowe układu. Działanie układu opiera się na zasadzie włą- 


"uc 


Rys. 11-34. Kształtowanie impulsów pro- 

stokątnych w układzie dwóch tranzysto- 

rów lawinowych sprzężonych przez li- 
nię, włączanych niejednocześnie 
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czania obu tranzystorów w różnym czasie, przy czym fale napięcia wytwo- 
rzone w kablu w chwili włączenia danego tranzystora po przejściu przez 
kabel wyłączają tranzystor współpracujący. Chwile włączania obu tranzy- 
storów można regulować w szerokich granicach, dzięki czemu uzyskuje się 
regulację długości impulsu wyjściowego w emiterze tranzystora T;. Przy 
krótkich impulsach z zasady tranzystor T„ jest włączany wcześniej niż tran- 
zystor Ty, aby fala wytworzona w kablu mogła nadejść w czasie odpowiednio 
krótkim po włączeniu tranzystora Ty. Długość elektryczna kabla w tym 
układzie powinna być co najmniej równa połowie najdłuższego impulsu. 

Układy z tranzystorami lawinowymi mogą służyć do zasilania impulso- 
wego laserów półprzewodnikowych [56, 57]. Wymagane są w tym celu im- 
pulsy prądowe ok. 100 A i większe, przy czasie ok. 50... 100 ns. Na rys, 11-35 
przedstawiono układ służący do zasilania diod laserowych z arsenku galu, 
z czterema równolegle połączonymi tranzystorami lawinowymi wyselekcjo- 
nowanymi spośród tranzystorów typu 2N3507, sterowanymi również z tran- 
zystora lawinowego tego samego typu. W układzie przy starannym montażu 
osiąga się impulsy prądowe ok. 200 A, o czasie trwania 50... 100 ns i czasie 
narastania ok. 10 ns. Staranny montaż polega przede wszystkim na możliwie 


+100V9 +200Vę 9—10V/ 


FD100 
ie 


Laser 
(6aAs) 


Rys. 11-35, Układ zasilania diody laserowej impulsami prądu o amplitudzie 200 A 


806 | 8 


maksymalnej redukcji rezystancji i indukcyjności połączeń. Maksyrhalna 
częstotliwość powtarzania układu jest stosunkowo mała i przy pracy bez 
radiatorów wynosi 10 kHz. i 


11.3. Układy z tranzystorami jednozłączowymi 


Tranzystory jednozłączowe są wykorzystywane niemal wyłącznie w ukła- 
dach generatorów drgań relaksacyjnych, przeznaczonych głównie do celów 
sterowania tyrystorów w obwodach prądu zmiennego [60]. 


o Usg 


Rys. 11-36. Multiwibrator z tranzystorem jednozłączowym: a) układ z dwoma rezy- 
storami bazowymi; b) przebiegi czasowe 


Właściwości tranzystora jednozłączowego i układu generacyjnego opar- 
tego na tym elemencie przedstawiono w p. 1.7. Dokonana analizą dotyczyła 
podstawowego układu z obciążeniem rezystorowym w obwodzie bazy dru- 
giej. W praktyce częściej stosuje się układ z obciążeniem w obwodzie bazy 
pierwszej (rys. 11-36a). Spadek napięcia wytwarzany na rezystorze Rb, 
w chwili włączanie tranzystora jest wykorzystywany do sterowanią bramki 
tyrystora. Ponieważ rezystancja Ry, jest zwykle mała (rzędu 20... 100 ©), 
proces rozładowania pojemności Ce jest bardzo krótki w porównaniu z pro- 
cesem ładowania pojemności przez rezystor Re. Dlatego w układzie z mały- 
mi rezystancjami Rb;, Rpa do wyznaczania okresu drgań własnych można 
stosować zależności (1-239). Pomijając w tej zależności napięcie Uy wobec 
napięcia UgB i stosując przybliżenie Up ać qUBB, uzyskuje się 


t, = RęCę ln --|-- RC, +21 - (11-42) 
17 2—7 

Przy projektowaniu układów z tranzystorami jednozłączowymi należy 

dokonać oszacowania zakresu wartości rezystancji Re, w którym możliwa 

jest generacja astabilna. Rezystancja Re i napięcie zasilające UBB powinny 

zapewniać przecięcie charakterystyki emiterowej z charakterystyką obcią- 

żenia na odcinku PV o ujemnym nachyleniu (rys. 1-89b i rys. 1-93). Przecię- 
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cie charakterystyki tranzystora prostą obciążenia zachodzi powyżej punktu P, 
jeżeli jest spełniony warunek 


reponzywam 


U 
SE a 1-7) (11-43a) 
"p 


Ryż PRZ 
Ip 


przy czym Ip — prąd włączenia w punkcie P (rzędu kilku nA). 
Podobnie, przecięcie charakterystyk zachodzi poniżej punktu V, jeżeli 
jest spełniony warunek 


UBB—Uv  UBB 
Ip 1, 


R.>- (11-43b) 

Zwykle wybór wartości Re nie jest krytyczny (typowe wartości tej re- 
zystancji leżą w granicach od 2 kQ do 1 MQ. Tak szeroki zakres dopuszczal- 
nych wartości Rę umożliwia dogodną potencjometryczną regulację częstotli- 
wości drgań układu. 

Równie mało krytyczny jest dobór rezystancji Rp,. Wartość Rpy w zasa- 
dzie powinno się wyznaczać z warunku na maksymalną wartość impulsu 
napięcia Up;p, wytwarzanego na tej rezystancji w czasie przewodzenia tran- 
zystora. 

Zakładając, że w pierwszej chwili po włączeniu tranzystora dokonuje 
się podziału napięcia wejściowego Up (zmniejszonego o spadek napięcia złą- 
czowego UF) między rezystancję Rb; a zmodulowaną rezystancję RB, można 
wyznaczyć wartość AUB, następująco: 

Ry, Ry 
U Up—U5) —- Z JU gp = —— 11-44 
ROZ A VBR Ry, AŻ 

Zależność (11-44) nie jest jednak dokładna, gdyż rezystancja Rp, (rzędu 
50 Q) zależy silnie od wartości przepływającego przez bazę pierwszą prądu, 
a więć m.in. pośrednio od rezystancji Ry,. Przy zwiększaniu rezystancji Rb, 
zwiększa się również rezystancja Rp; co wpływa na to, że wartość maksy- 
malna UB,P ustala się już w zakresie wartości Rb, rzędu kilkudziesięciu Q. 

Ze względu na obciążalność prądową układu wobec zewnętrznego obcią- 
żenia, równoległego w stosunku do rezystancji Rb,, korzystnie jest stosować 
zwiększone wartości Rp;. Jednak wartość RŁ, jest ograniczona zwykle od 
góry przez warunek wynikający z dopuszczalnego spadku napięcia na tej 
rezystancji od prądu płynącego przez tranzystor w stanie wyłączenia. Przyj- 
mując, że spadek napięcia UByw na rezystancji Fb, w stanie wyłączenia 
powinien być znacznie mniejszy od UB,P, uzyskuje się warunek 


UBiP 
R (11-45) 
Ugp 78 


Ry < 


Podane zależności są niżej zilustrowane przykładem obliczeniowym. 


Przykład 11.3. Obliczyć układ astabilny z tranzystorem jednozłączowym 
2N1671A, przy danych: fp = 400 Hz...2 kHz, UB,P224 V, UBB= 30 V. 
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1. Wyznacza się zakres rezystancji Rę według (11-43). Posługując się 
charakterystykami przedstawionymi na rys. 1-91 i przyjmując IpŚ$5 uA 
znajduje się: ' 


Re BE = 3,6 MQ 
1Ip 
"QL UBB"Uv 30—3 
R = o m. 19.1 JG 
JARE *ARRAT 
2. Oblicza się wartość stałej czasowej ReCe według (1-239) 
RGG 0 p ZE ÓOOS A gl 10mi5 
R DROUE 0 yy 208. 
UgpUp 30—12 


3. Przyjmuje się Ce = 47 nF oraz wartość rezystancji Re regulowana 
w zakresie od 25 do 130 kQ. 

4. Określa się warunek (11-45), przyjmując z danych katalogowych 
RBB = 1,2 kQ 


U 4 
R, < - BiP pop = -—-1,2 == (0,16 kQ 
bt BB g » 

UBB 30 


5. Z danych katalogowych tranzystora 2N1671A wynika, że przy UBB = 
== 30 V i przy Rp, = 20 Q uzyskuje się impuls napięcia UB;P 25 V, co speł- 
nia warunki zadania, Ponieważ prąd tranzystora w stanie wyłączenia 


-. UBB „30. 
Re 12 


spadek napięcia spoczynkowy UByW na rezystancji Re, =20 Q wynosi ok. 
0,5 V. 
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Dodatek 1. DANE MAKSYMALNE I ROBOCZE 
PRZEŁĄCZNIKOWYCH TRANZYSTORÓW 
EPIPLANARNYCH 2N 3605A, 2N 3606A, 
2N 3607 FIRMY RCA 


Wietkość | Oznaczenie |  2N 3607 A 
| 
Maksymalne dopuszczalne napięcie kolektor-baza | Uca max g 18 V j 
Maksymalne dopuszczalne napięcie kolektor-emiter , Uce. max__ 14 v J 
Maksymalne dopuszczalne napięcie zwrotne emiter-baza | Upa max__ 5 v 


Maksymalny prąd kolektora przy pracy ciągłej (prąd Ia 200 mA 200 mA 
średni)') aż? i ER 
Maksymalny prąd w impulsie przy t„ = 10 us i przy 
wypełnieniu d < 0,02 A RSE MIE ck 5 _ 500 m: = 500 kk: w 
Maksymalna moc rozpraszana przy: P 200 mW 330 mW 
a) 25*C max 1 
DEL : BLCEA R 
I 
Obniżenie mocy przy temperaturze większej od 25C AB 2,67 mW/C 3,3 mW/C 
AT 
Temperatura magazynowania dy 65 do + 150”C| —65 do + 150*C 


1) Określony z ograniczenia mocy przy napięciu nasycenia. 


Tablica D1-2. Dane robocze tranzystorów przy Ta = 259C 


Wielkość Oznaczenie 2N 3607 | 

Średnie wzmocnienie prądowe Bo >30 30...120 
UC MONA, Uce RON main Św WE AP PROWESZZEE R 
Częstotliwość graniczna m — - f z > 300 MHz > 300 MHz _ 
Pojemność zlączowa kolektora Cie <6 pF <6 pF 
Prąd zerowy kolektora 5 > 
(Uca = 18 V) Le Ic <500 nA : > A2 
Prąd zerowy emitera I <500 nA <100 nA 
(Uca = 5 V) | L z acż= Ę a e 
Napięcie nasycenia kolektor-emiter -0,25 V 
(łe = 10 mA, Is = 1 mA) (Ic =* 200 mA, Zy = 20 ma, Ugż | <0:25 V >. 07 M 
dla 2N 3605A) a e | i 
Napięcie nasycenia baza-emiter : 7...0,8 V 
(łc = 10 mA, Iy = Ł mA) Ubs SORY 050: 

R i 
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Rys. D1-2. Charaktery- 

Styki kolłektorowe dla - 

małych napięć kolektora 

przy różnych tempera" 
turach 


Rys. D1-1. Charaktery- 
styki kolektorowe dla 
średnich i dużych na- 
pięć kolektora przy 
różnych temperaturach 
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RANZEGE SIN O CZE EEMMICZZZIEBNIA 

ji ANI SEEESZNIIII 

= LL L = j | , 

Hi RA km] 100 ed H 
H an=lcn/! EHHH 601 — | Uęc =3V -| 

all 
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Hi ber=len/8 + i |-H 
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Rys. D1-3. Charaktery- 
styki wejściowe w na- 
syceniu przy różnych 
temperaturach 


Rys. Dl-4. Zależność 
czasów przełączania od 
prądu maksymalnego 


40 

Rys. D1-5. Wykresy zależności od prądu maksymalnego przy różnych 

temperaturach: a) współczynnika wzmocnienia Pąż B) napięcia nasyce- 
nia Ucps; ©) napięcia nasycenia Ugps 


10 20 4060 0 20 40 60 


Rys. D1-6. Zależność częstotliwości granicznej j, od prądu Ig 
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Rys. D1-7. Zależność czasów przełączania od prądu bazy: a) czasu opóźnienia tg; 
b) czasu narastania th; ©) czasu opadania t,; d) ie) czasu przeciągania ts 


Dodaiek 2. OGÓLNE RÓWNANIA ŁADUNKOWE 
DLA OBSZARU BAZY TRANZYSTORA 
BIPOLARNEGO 


Ogólną postać równań wyrażających związki między ładunkiem nagroma- 
dzonym w bazie tranzystora a prądami na krańcach tego obszaru można 
otrzymać na podstawie ustalonych w p. 1.3.2.1 zależności dla prądu zbiera- 
nego ie, prądu bazy ię oraz prądu emitowanego ie = tc+ib: 


40 = = | (1-106) 
(6) = i, = > + G- (1-105) 

ON ZBY EEE. dQ _ 1) ©, dQ 
(b) = i, = (> + z) Q0+ = (+ ,) tę Pad 


Równania te są słuszne dla stanu aktywnego tranzystora, tj. gdy kon- 
centracja brzegowa nośników przy złączu zbierającym (kolektorowym) jest 
równa zeru, natomiast nie mogą być bezpośrednio zastosowane do analizy 
stanu nasycenia tranzystora. 

Nawiązując do idei Ebersa i Molla, rozkład nośników w bazie tranzy- 
stora nasyconego może być przedstawiony w postaci sumy dwóch rozkładów 
0 zerowych koncentracjach brzegowych — normalnego i inwersyjnego, któ- 
rym odpowiadają ładunki QN i Qr (rys. D2-la). Rozkładom tym można for- 
malnie przypisać transmisję nośników w przeciwnych kierunkach. W związ- 
ku z tym wyodrębnia się sześć prądów wewnętrznych, składających się po 
dwa na wypadkowe prądy zewnętrzne ię, ic oraz ip (rys. D2-1b). W myśl 
tego prąd emitera że stanowi różnicę prądu emitowanego transmisji normal- j 
nej ieN i prądu zbieranego transmisji inwersyjnej tel, tj. 


i, = dy tr (D2-2) 


Podobnie, prąd kolektora ie stanowi różnicę prądu zbieranego transmisji 
normalnej icN i prądu emitowanego transmisji inwersyjnej ic/, tj. 


K= ten tel (D2-3) 


Prąd bazy stanowi sumę prądów ibN i tbrtj. 
ży = dy tiyz (D2-4) 
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Zbieranie Zbieranie 


Emitowanie Emitowanie 


Rys. D-2-1. Rozkład gęstości nośników w bazie tranzystora nasyconego (a) i rozpływ 
prądów transmisji normalnej i inwersyjnej (b) 


Dla rozkładów transmisji normalnej i inwersyjnej nośników można na- 
pisać oddzielnie związki między ładunkami a prądami: 


WESA (D2-5a) 
; LA 
O PESO R SRR (D2-5b) 
ż PN GN dt 
Qx dQN 
yz NIjCZZM D2-5 
LA 2 dt (D2-5c) 
: 1 | Qr , dQ; 
=] 1 — — _ SODREA D2- 
że ( 1) k -- ch (D2-6a) 
pe * (D2-6b) 
d 
fs 4 1 (D2-6e) 
1 dt 
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przy czym: £tN, tl, TN, TI, BN, PI — czasy przelotu, czasy życia nośników, 
wzmocnienia prądowe — odpowiednio dla transmisji normalnej i inwersyj- 
nej; zachodzą przy tym związki: 
Ty = Bytwi a =fty: QyrQ,=Q 
Po podstawieniu (D2-5) i (D2-6) do (D2-2) i (D2-3) otrzymuje się rów- 
nania stanowiące zespól ogólnych równań ładunkowych tranzystora: 


QN dQĄ Qr 


GNS D2-7a 
ć Ay bę dt ty i 
d 
% =- Qu wz Q_ z JQ (D2-7b) 
UN WAU dt 
a ą 91.480 (D2-7e) 
TN Tj dt 


Równania ładunkowe (D2-7) są słuszne dla obszaru wewnętrznego bazy 
niezależnie od rodzaju jnechanizmu transportu nośników przez ten obszar. 
Można je więc stosować zarówno przy transporcie dyfuzyjnym jak i dyfu- 
zyjno-unoszeniowym, jednak, biorąc rzecz Ściśle, pod warunkiem, że pole 
elektryczne w bazie nie zależy od poziomu nośników nadmiarowych, Waru- 
nek ten jest warunkiem liniowości procesów transportu w obszarze bazy, 
umożliwiającym dokonanie superpozycji rozkładów nośników odpowiadają- 
cych wyodrębnionym kierunkom transmisji normalnej i transmisji inwer- 
syjnej. 

W praktyce obliczeniowej równania ładunkowe (D2-7) są stosowane na- 
wet w przypadkach dość znacznych odstępstw od zasady niezależności pola 
elektrycznego od poziomu nośników w obszarze bazy, mają one wówczas 
charakter zależności przybliżonych. 

Należy zwrócić uwagę na to, że w równaniach ładunkowych (D2-7) nie 
uwzględniono szeregu zjawisk ubocznych występujących w tranzystorze bi- 
polarnym, które w pewnych przypadkach w sposób dość istotny modyfikują 
jego właściwości. Niektóre z tych zjawisk, jak np. zależność parametrów aN, 
Al, tiN, til od wartości chwilowych prądów i napięć, mogłyby być uwzględ- 
nione przez odpowiednie uzmiennienie stałych występujących w równaniach 
(D2-7). Zysk wynikający z takiego uzmiennienia stałych może być jednak 
w wielu przypadkach kwestionowany, gdyż należy wziąć pod uwagę zarów- 
no konieczność znacznego skomplikowania równań, jak również i to, że do- 
kładne zależności współczynników wzmocnienia i czasów przelotu od chwi- 
lowego punktu pracy w warunkach stanu przejściowego nie są znane. 

Wobec przedstawionego wyżej opisu ładunkowego może być wysunięty 
zarzut, że opis ten sprowadza obszar bazy do obwodu o stałych skupionych, 
przy tym stosunkowo prostego, podczas gdy w istocie obszar bazy powinien 
być rozpatrywany jako obszar transmisyjny o stałych rozłożonych. Konsek- 
wencją takiego stanowiska byłaby m.in. konieczność uwzględnienia opóź- 
nienia propagacji sygnału przez obszar bazy, które w przedstawionej inter- 
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pretacji ładunkowej zostało pominięte (opóźnienie propagacji w interpreta- 
cji widmowej właściwości transmisyjnych przejawia się w postaci tzw. „nad-. 
miaru przesunięcia fazowego”). 

Nieuwzględnienie możliwości interpretacji obszaru bazy jako obszaru 
o stałych rozłożonych może być usprawiedliwione następująco. Przede 
wszystkim należy wziąć pod uwagę to, że rozłożony charakter parametrów 
obszaru bazy ujawnia się dopiero w zakresie dużych częstotliwości, rzędu 
ftN = Untyn i fu S L/2atyy oraz większych. W praktyce więc uwzględnianie 
czasów opóźnień propagacji sygnału (zwykle znacznie mniejszych od cza- 
sów ttN i tri) mogłoby ewentualnie być potrzebne przy szybkim i silnym 
sygnale przełączającym, którego widmo częstotliwości przekracza częstotli- 
wość graniczną tranzystora wewnętrznego, określaną na podstawie wymia- 
rów i innych parametrów fizycznych obszaru bazy. Otóż po pierwsze, w prak- 
tyce tego rodzaju sygnały przełączające nie są typowe, a po drugie, we 
współczesnych tranzystorach obszary baz są na ogół tak wąskie, że ich 
właściwości transmisyjne nie wpływają decydująco na ogólne właściwości 
dynamiczne tranzystora. Na przykład w wielu typowych przypadkach przy 
określaniu czasów przełączania tranzystora, względnie wypadkowej często- 
tliwości granicznej układu, większe znaczenie ma Ocena oddziaływania po- 
jemności złączowych, głównie pojemności kolektorowej. Z tego względu 
określanie bardzo dokładne warunków transportu nośników w bazie, wyma- 
gające znacznego skomplikowania równań ładunkowych, nie jest celowe. 

Przy analizie procesów przełączania tranzystora z obciążeniem rezy- 
stywnym w kolektorze zamiast równań z czterema parametrami (AN, Śl, tN, 
ti:1) można zastosować uproszczone równania z trzema parametrami (fb, 7, 75), 
jak w p. 1.3.2.1, Uproszczenie polega na tym, że przy obciążeniu rezystyw- 
nym prąd kolektora w nasyceniu jest stały i równy Icy, dzięki czemu moż- 
na wyeliminować z; przez wprowadzenie zastępczego czasu życią nośników 
w nasyceniu zs, przy 9 = AN, T "TN. 

Dla wyznaczenia 7s przedstawmy rozkład nośników w nasyceniu w po- 
staci sumy rozkładu granicznego i rozkładu odpowiadającego nadwyżce noś- 


Ó jp 


Rys. D2-2. Wyodrębnienie rozkładu nadmiarowego (a) i podział nośników nadmiaro- 
wych na kierunki normalne i inwersyjne (b) 
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ników (rys. D2-2a). Nadwyżka zostaje wytworzona wskutek istnienia nad- 


cm 


wyżki prądu bazy o wartości Igs = Ipp — 8 — ponad wartość prądu bazy 
U) 


Jem. == IpG nasycającego tranzystor granicznie. Rozkład nadmiarowych noś- 
o 

ników i odpowiadający mu ładunek Qs może być rozpatrzony oddzielnie. 
Rozpatrując stan ustalony można wyodrębnić z rozkładu nadmiarowego 
części odpowiadające transmisji normalnej i transmisji inwersyjnej (rys. 
D2-2b), kojarząc jednocześnie z ładunkami Qns i Q;s prądy bazy IBN; i IBIs. , 
Nadmiarowa wartość prądu bazy IBs powinna być w warunkach statycznych 
„równa wartości (QNs"-Qrs)/ts a jednocześnie można ją wyznaczyć na pod- 
stawie zależności (D2-7c), tj. 


Qys TC Qxs Q;s 


Ty s "Ty ah 7 | wk 
skąd 
1 o" 
wić - Ns 2 (D2-8a) 
SEETE ap 
TN U Qws 


W układzie z rezystancją w kolektorze stosunek Qrs'QNs przy ustalonym 
(niezależnym od prądu bazy) w nasyceniu prądzie Icy jest stały, Stosunek 
ten można wyznaczyć biorąc pod uwagę, że zachodzi (ze względu na stałość 
prądu kolektora) równość prądów ICNs i Icis, którą przy zastosowaniu 
(D2-5a) i (D2-6a) można napisać jako 

LN Śl (D2-9) 
UN a tę 


Korzystając z tej równości, po przekształceniach znajduje się z (D2-8a) 


(D2-10) 


Wartość stałej czasowej z, jest najczęściej zawarta między wartościami tyy 
a tjy. Warto zauważyć, że przy Tjy= 7, = t zachodzi również równość: Ts = t. 


Dodatek 3. NIELINIOWY MODEL TRANZYSTORA 
BIPOLARNEGO DLA STANÓW 
DYNAMICZNYCH 


Koncepcja dynamicznego nieliniowego modelu tranzystora bipolarnego po- 
lega na wykorzystaniu zasadniczych idei Ebersa i Molla [1, 2] w połączeniu 
z późniejszymi opisami ładunkowymi tranzystora, zapoczątkowanymi w pra- 
cy Beaufoya i Sparkesa [3]. 

W myśl tej koncepcji, dynamiczny nieliniowy model tranzystora może 
być utworzony przez połączenie równań ładunkowych (D2-7), uzupełnionych 
składowymi prądów emitera i kolektora płynącymi przez pojemności złą- 
czowe, oraz równań Ebersa-Molla (1-84), z wielkościami prądów i napięć 
złączowych uzmiennionymi (uzależnionymi od czasu). Taki model tranzy- 
stora jest nazywany modelem Ebersa-Molla zmodyfikowanym. Jest to 
wprawdzie model przybliżony, gdyż wykorzystuje się w nim zależności (1-84) 
ustalone w istocie dla stanów statycznych, jednak mimo to jego zastosowa- 
nie przy użyciu współczesnej elektronicznej techniki obliczeniowej umożli- 


__ Model „słatyczny” Ebersa-Molla__ 
Tranzystor „wewnętrzny: (obszar bazy) 


Rys. D3-1 Rozpływ prądów w tranzystorze bipolarnym, ilustrujący zasadę tworzenia 
modelu Ebersa-Molla zmodyfikowanego dla stanów dynamicznych 
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wią dokładniejszą i bardziej pełną analizę układów przełączających, niż to 
było możliwe przy wykorzystaniu modelów liniowych. 

Model w rozwiniętej postaci przedstawiono na rys. D3-1, W obszarze 
wyodrębnionym bazy przedstawiono rozpływ prądów emitera i kolektora, 
odpowiadający składowym strumieni nośników emitowanych, zbieranych 
i magazynowych, występujących w równaniach (D2-7). Prądy te rozdzie- 
lono na składowe i,,ię,i,,ż, w taki sposób, aby pochodne ładunków QN, Qr 
względem czasu można było przy dalszym przekształcaniu układu wyrazić 
przez pochodne napięć złączowych w, U,,' przy wprowadzeniu zastępczych 
wartości pojemności dyfuzyjnych Cde, Cdc reprezentujących magazynowanie 
w obszarze bazy ładunków QN, Qr. Podobnie zostały określone „zewnętrzne” 
prądy ię „i, , wyrażające zmiany ładunków Q je, Qje związanych z pojemno- 
ściami złączowymi Che, Cje. 

Do wyrażenia zależności między prądami ię; i a napięciami wy U, 
wykorzystuje się równania (1-84) z wiełkościami uzmiennionymi, w postaci: 


I, 22 
i, = O - (expłu, = 1)—-, -0.- (expłu_„—1)  (D3-la) 
1-040 1—4y 07 
Ax Ty; R 
p 5-10 (exp ku —1)— -, 9 (expłu—1)  (D3-1b) 
l-ayaj 


Model może być przedstawiony w postaci uproszczonej, jąk na rys. D3-2. 
Występująca w tym schemacie pojemność dyfuzyjna Cy(u,,) powinna speł- 
niać równanie 


i, m = Ce (D3-2) 
tj. przy wykorzystaniu (D2-5a) można ją wyznaczyć na podstawie zależności 


d dltyiy 
C «m -PON_ _ dllnyżew) (D3-3) 
du; dt 


Ponieważ prąd żeN jest równy pierwszemu składnikowi sumy (D3-1b), 
zatem pojemność Cde można wyznaczyć następująco: 


ANIE ; 
Cy = tł Saro sę XD u, = Cy,, EXP lu, (D3-4) 
AN BJ 
przy czym 
dą: I 
Ch, = tył NiEo _ (3-5 
BBR” A ) 


— wartość pojemności dyfuzyjnej Cde określona przy U, == 0. 
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Podobnie można wyznaczyć prąd ię oraz pojemność dyfuzyjną Cde: 


dQ; du, Zu y 
pra sze bs Eb: D3-6 
Ę dt de gt Pa 
.  mjle 

Czy, = tyż odb - exp lu, = Cy,, €XP łu» (D3-7) 

TAA SI 

przy czym 
„ A lc - 
Gay (D3-8) 
dco tl 1-ay oj 


— wartość pojemności dyfuzyjnej Cae określona przy u, = 0. 
Obie pojemności dyfuzyjne zależą wykładniczo od napięć złączowych. 
Prądy i, , i. określa się następująco: i 


du,» 

ij =ch— A (D3-9) 
du,|g' 

i = Cyc (D3-10) 


przy tym w przypadku złączy skokowych wartości chwilowe pojemności złą- 
czowych określa się następująco: 


C, SREL (D3-11) 


FE 
je 7 Cjea RE 
Ya "eb 
|. BoE 


(D3-12) 


przy czym: Śppg, $pc — potencjały dyfuzyjne złączy; Cjeą, Cjcy — Wartości 
i pojemności. złączowych przy zerowych wartościach napięć u,5, Upr: 
Przy złączach o liniowym profilu domieszkowania zależność pojemności 


Rys. D3-2., Postać uproszczona modelu Ebersa-Molla 


824 


złączowych od napięcia określa się analogicznie, lecz przy zastosowaniu pier- 
wiastka stopnia trzeciego w zależnościach (D3-11) i (D3-12), 

Zamiast modelu z rys. D3-2 można stosować równoważny model z rys. 
D3-3, w którym występują prądy in: ie określone, zgodnie z zależnościa- 
mi (1-82) i (1-83), następująco: 


Tę 

WU ——P..-... (exp ku > D (D3-13a) 
1-20, 

D 1co A 

US = (exp lu —1 D3-13 

te] 1-007 (exp cb ) ( b) 


Przy pomiarach prądów Ipy, ICQ należy wziąć pod uwagę to, że w za- 
kresie zaporowej polaryzacji złączy ich prądy zerowe są maskowane przez 
znacznie większe na ogół wartości prądów związanych z upływnościami złą- 
czy. Te prądy upływnościowe, nie uwidocznione na schematach, należy od- 
dzielić, np. przez dokonywanie pomiarów charakterystyk prądowych sta- 
tycznych w zakresach dodatnich połaryzacji złączy, w których udział prą- 
dów upływnościowych jest do pominięcia. 


Rys. D3-3. Odmiana uproszczonego modelu Ebersa-Molla 


" Próbom dalszego rozwinięcia modelu Ebersa-Molla jak również próbom 
stworzenia innych modeli nieliniowych są poświęcone prace [4 do 10]. Są 
również podejmowane prace zmierzające do bezpośredniej analizy procesów 
występujących w strukturze tranzystora bipolarnego, na podstawie danych 
fizycznych tej struktury [11]. 
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